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Resum del Projecte 
Considerant l’àmbit de la compatibilitat electromagnètica i 
concretament els assaigs d’emissions, sovint sorgeix la problemàtica de 
no poder mesurar degudament equips que produeixen pertorbacions 
intermitents utilitzant els procediments estàndard. Utilitzant receptors 
convencionals i realitzant un o més escombrats en el rang de freqüència 
d’interès en alguns casos és impossible per a l’enginyer d’EMC capturar el 
valor màxim d’emissió. En aquest projecte es pretén estudiar i proposar 
un mètode de mesura que ofereixi solució a aquest problema. 
És possible una millora molt significativa del problema quan s’observa 
la interferència en el domini del temps i s’aplica un post-processat per a 
obtenir l’espectre del senyal mesurat basat en la transformada ràpida de 
Fourier (FFT). A més a més, el mètode de mesura en el domini del temps 
proposat ofereix certes avantatges com la possibilitat de capturar tot 
l’espectre en un instant i avaluar de forma ràpida tots els modes de 
funcionament d’un equip complex, el cost i la possibilitat de pre-anàlisi de 
la interferència a l’hora d’efectuar mesures. 
En aquesta memòria es descriu i s’avaluen els resultats del mètode en 
el domini del temps proposat per a mesures d’emissions conduïdes. Per a 
la validació del mètode es mesura un senyal multisinus i diferents equips 
comparant les mesures amb les d’un receptor EMI convencional. 
Finalment, després de la validació, s’aplica el mètode estudiat a un equip 





    
Resumen del Proyecto 
Considerando el ámbito de la compatibilidad electromagnética y 
concretamente los ensayos de emisiones, a menudo surge la problemática 
de no poder medir debidamente equipos que producen perturbaciones 
intermitentes utilizando los procedimientos estándar. Utilizando 
receptores convencionales y realizando uno o más barridos en el rango de 
frecuencia de interés en algunas ocasiones es imposible para el ingeniero 
de EMC capturar el valor máximo de emisión. En este trabajo se pretende 
estudiar y proponer un método de medida que ofrezca solución a este 
problema. 
Una mejora muy significativa al problema es posible cuando se observa 
la interferencia en el dominio del tiempo y se aplica un post-procesado 
para obtener el espectro basado en la transformada rápida de Fourier 
(FFT). El método de medida en el dominio del tiempo propuesto ofrece 
ciertas ventajas como la posibilidad de capturar todo el espectro en un 
instante y evaluar de forma rápida todos los modos de funcionamiento de 
un equipo complejo, el coste y posibilidad de pre-análisis de la 
interferencia cuando se realizan medidas. 
En esta memoria se describe y se evalúan los resultados del método en 
el dominio del tiempo propuesto para medidas de emisiones conducidas. 
Para la validación del método se mide una señal multiseno y otros 
equipos comparando las medidas  con las de un receptor EMI 
convencional. Finalmente, después de la validación, se aplica el método 
estudiado a un equipo cíclico complejo y se observan la principales 




   
Abstract 
In Electromagnetic Compatibility emission measurements, and 
particularly the emissions tests, a common problem takes place when 
equipment producing intermittent disturbances is measured according to 
standard procedures. In many cases, it is impossible to capture the 
maximum emission using conventional receivers with only one or several 
sweeps. This work aims to study and propose a measurement method 
that provides a solution to this problem 
A significant measurement improvement is possible when time-domain 
captures and post-processing implementing fast Fourier transform (FFT) 
are used to obtain the frequency spectrum. In addition, the proposed 
time-domain method offers some advantages as the possibility to capture 
all the spectrum frequency range of one single event and evaluate rapidly 
all the different functional modes of a complex EUT, the cost and the 
possibility to do a pre-analysis of the interference before the 
measurement. 
In this report, the time-domain method is described and validated for 
conducted emissions test. For the validation proposes, a multisine signal 
and other equipment are measured using the developed method and the 
results are compared with results acquire from an EMI receiver. Finally, 
after validation, the time-domain method is applied to complex equipment 




    
1.  Introducció 
En conseqüència al ràpid desenvolupament de nous productes 
electrònics i a les noves tecnologies emergents, la capacitat d'aconseguir i 
millorar la compatibilitat electromagnètica és un dels principals reptes de 
l’enginyeria del disseny de producte. Els equips de mesura d'EMC i EMI 
que permeten una extracció d'informació àmplia i precisa en poc temps 
ens permeten una substancial reducció en costos i una important millora 
de la qualitat en el desenvolupament de circuits i sistemes.  
Generalment, el soroll radiat i les interferències electromagnètiques es 
mesuren i es caracteritzen utilitzant receptors superheterodins. El 
principal desavantatge d'aquests mètodes és el llarg temps de mesura 
requerit ja que segueixen un escombrat en freqüència pas a pas. Atès a 
que els llargs temps de mesura impliquen costos de test molt alts s'ha 
vist la necessitat de trobar mètodes de mesura alternatius per reduir-los i 
també per a poder capturar tots els senyals transitoris sense perdre 
informació en la mesura. 
Amb el processat digital de les mesures EMI en domini del temps i 
utilitzant la transformada de Fourier és possible dur a terme la 
descomposició d’un senyal o interferència amb els components espectrals 
que el caracteritzen optimitzant així aquests aspectes. El processament 
digital de mesures EMI pot emular en temps real diferents mètodes de 
mesura analògics convencionals. Per aquest motiu s’han pogut introduir 




   
 
1.1  Context del projecte 
Aquest projecte ha estat plantejat per al director del Grup de 
Compatibilitat Electromagnètica de la UPC Ferran Silva i treballat en 
col·laboració amb els enginyers del departament Marc Pous, Andreu 
Atienza i Marc Aragon. A més a més, també pretén aportar a un projecte 
en que hi treballa el departament recolzat en part pel projecte de recerca 
EURAMET IND60 EMC (EMRP està fundat per els països participants de 
l’EMRP i la Unió Europea). 
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1.2  Objectius 
El que pretén aquest projecte és avaluar els diferents mètodes de 
mesura d’emissions conduïdes que actualment i en el passat s’han dut a 
terme en els assaigs d’EMC així com les alternatives del mètode 
convencional que en els últims anys s’han proposat. Altrament, 
s’analitzaran els avantatges i inconvenients que comporten. 
Aquests mètodes alternatius també es valoraran des de l’òptica de les 
mesures in-situ per a grans màquines i des de l’exploració i estudi 
d’equips amb característiques que poden dificultar l’estudi d’emissions 
amb el sistema convencional. Notar en relació a lo esmentat que una de 
les principals raons per la qual aquests nous mètodes en alguns casos són 
avantatjosos recau en que el mètode convencional mesura en el domini 
de la freqüència mentre que el mètode presentat ho fa en el domini del 
temps.   
A més a més, en aquest projecte es presentarà una proposta de 
sistema de mesura en el domini del temps format bàsicament per un 
oscil·loscopi d’altes prestacions DPO 7104 i un PC personal connectats via 
GPIB. Aquest sistema de mesura processarà les dades del senyal adquirit 
amb l’oscil·loscopi amb un algoritme dissenyat amb MATLAB. El software 
representarà degudament les emissions conduïdes tenint en compte la 
normativa vigent de l’assaig, permetent incloure les correccions dels 
paràmetres freqüencials del “setup” on es realitzi l’assaig i podent 
incloure oscil·loscopis de diferents models. 
En la següent figura 1.1 es pretén sintetitzar els passos a seguir que es 
van descriure en el plantejament inicial del projecte. Seguint l’esquema, 
es pretén aplicar el mètode “TDMS” Sistema de Mesura en el Domini del 
Temps a l’assaig d’emissions conduïdes, estudiant en primera instància 
les limitacions i avantatges que ens ofereix. Proposar un mètode de 
mesura dissenyat per a solucionar una sèrie de limitacions que poden ser 
dificultoses quan es mesura amb el mètode convencional basat en el 
domini freqüencial i avaluar-ne els resultats obtinguts. 
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- Adquisició 
- FFT 
- Detecció (Peak, Average, Quasi-peak) 
- Display 
 
 Objectiu: EUT CÍCLIC, COST, MESURES IN SITU 
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1.3  Estructura de la memòria 
Els primers apartats el treball ens situen en l’àmbit de la compatibilitat 
electromagnètica (EMC) introduint-nos els tipus d’interferències, l’assaig 
concret d’emissions conduïdes i la normativa de l’assaig que el mètode 
presentat pretén satisfer. Per a situar-nos en aquest context i conèixer el 
marc on es situa el projecte plantejat es presenta també l’estat de l’art de 
la tecnologia i els mètodes utilitzats fins a dia d’avui. 
Una vegada s’introdueix als diferents conceptes de compatibilitat 
electromagnètica necessaris per a poder conèixer més concretament les 
mesures d’emissions conduïdes en el domini del temps, seguidament, 
s’incideix en temes més concrets com les consideracions respectives a 
tenir en compte pel disseny del mètode de mesura proposat. Entrant així 
en la part més pràctica de la memòria on es presenten primer les funcions 
i parts dels algoritmes i es fa una valoració contínua del mètode en el que 
es va treballant.  
A posteriori es presenten les possibles millores a afegir a aquest 
algoritme bàsic explicant que ens aporta cadascuna d’elles i quins 
principis tenen en compte. 
Finalment, es presentaran els resultats, les conclusions generals del 
treball i els annexes, on podrem trobar-hi el manual d’usuari i l’article en 
consonància amb el tema descrit realitzat pel departament de 




   
2.  Mesures emissions conduïes 
2.1  EMC, interferències conduïdes 
La compatibilitat electromagnètica és l'habilitat d'un sistema de no 
causar interferències electromagnètiques a altres equips, i al mateix 
temps de ser immune a les emissions que poden causar altres sistemes. 
D'altra banda, es pot definir una interferència electromagnètica EMI com 
a l'emissió d'energia electromagnètica que degrada o perjudica la qualitat 
d'una senyal o el funcionament d'un sistema. 
A la següent figura es representa l'esquema bàsic dels elements que 
intervenen en un problema d'EMC. Remarcar que només es parla 
d'interferència sempre i quan es provoqui un mal funcionament en el 
receptor. 
 
Figura 2.1: Elements bàsics d’un problema d’EMC. 
Les tres vies a atacar per eliminar les interferències en la víctima seran, 
suprimir l'emissió a la font, fer el camí d'acoblament poc efectiu i fer el 
receptor menys sensible a les emissions. Tot i que la millor solució és la 
primera, no sempre és possible identificar la font de la pertorbació o 
eliminar-la ja que pot ser una de les senyals actives d’un sistema com per 
exemple el rellotge d'un circuit digital. En aquests casos només es podrà 
actuar sobre el camí d'acoblament o fer la víctima més immune. 
 









    
Les diferents interferències electromagnètiques poden aparèixer a 
causa de fonts EMI naturals o d’equips elèctrics i electrònics. Com a fonts 
EMI podem considerar fenòmens com els llamps i certes descàrregues 
electrostàtiques tot i que aquestes últimes també poden ser produïdes per 
sistemes elèctrics i electrònics. 
Si considerem ara el mitjà de propagació que utilitza la pertorbació o 
interferència electromagnètica per perjudicar el funcionament d'un equip 
o la qualitat d’un senyal, es pot establir una classificació de les 
interferències electromagnètiques com a EMI conduïdes, EMI 
d'acoblament capacitiu o inductiu i EMI radiades. 
Les EMI conduïdes es propaguen a través de cables ja siguin 
d'alimentació, senyal o terra i típicament en els assaigs el seu contingut 
es sol mesurar fins als 30 MHz en l’àmbit domèstic o industrial o fins a 
100 MHz i escaig en àmbits com el d’automoció. En aquest projecte ens 
centrarem en aquest tipus d’interferència i les mesures que efectuarem 
seran fins als 30 MHz. A diferència de les emissions conduïdes, notar que 
les emissions radiades són degudes a la generació d'ones 
electromagnètiques, i que en aquest cas es consideren radiades i no 
acoblades quan la distància entre font i víctima és superior a la meitat de 
la longitud d'ona de la interferència. 
 
Figura 2.3: Classificació de les interferències electromagnètiques segons 
propagació. 
Per cables:                                     
- d’alimentació                              
- de senyal                                      
- de terra 
 
Mode comú                            
Mode diferencial 
Conduïdes (<100 MHz) Radiades  (>30 MHz)    
         - Intencionades 




   
Les EMI conduïdes poden aparèixer en mode diferencial quan es 
propaguen només per conductors actius del sistema, o en mode comú. 
quan es propaguen pels conductors actius i el terra del sistema. 
Les interferències en mode diferencial principalment són degudes 
bucles de corrent que presenten grans di/dt. 
 
Figura 2.4: EMI en mode diferencial. 
Les interferències en mode comú es propaguen principalment per 
acoblaments capacitius, per la qual cosa els punts d'interès són aquells en 
què es presenten grans dv/dt. 
 
Figura 2.5: EMI en mode comú. 
Podem establir una última classificació si tenim en compte l’aspecte 
físic de la interferència. Les interferències es poden classificar en base a 
l’ampla de banda del receptor i a l'ampla de banda de la interferència, tal 
i com es mostra a la següent taula. 
Taula 1: Tipus de pertorbacions 
Descripció Condició 
Banda estreta Δf interferència < Δf receptor 






    
Com s’introdueix en la taula anterior, els tipus de senyals presents en 
una mesura d’emissions bàsicament es poden dividir en dos grups, de 
banda ampla i de banda estreta. Els senyals de banda estreta són 
oscil·lacions sinusoïdals d’una freqüència concreta o polsos periòdics amb 
una freqüència de repetició més gran que l’ampla de banda del sistema de 
mesura. Contràriament, els polsos periòdics amb una freqüència de 
repetició més baixa que l’ampla de banda del sistema i els no periòdics 
són classificats com a senyal de banda ampla. Les senyals ideals 
representatives per a banda estreta i banda ampla són la sinusoïdal pura i 
el soroll blanc. La sinusoïdal en el domini freqüencial tan sols representa 
una delta mentre que el soroll blanc és una senyal aleatòria que té una 
amplitud constant en tot l’espectre, ja que l’energia del senyal és 
distribuïda de forma constant en tot l’espectre estudiat. A la pràctica 
sabem que les senyals a mesurar seran una mescla d’aquests dos tipus, 
això és un aspecte molt important a tenir en compte a l’hora de 
desenvolupar el sistema de mesura en el domini del temps TDMS. 
 
Figura 2.6: Espectre del senyal de banda ampla i espectre del senyal de 
banda estreta. 
 
El que pretén sintetitzar la figura anterior és que quan l’ampla de banda 
d’un senyal es més gran que el que ocupa el filtre del receptor, aquest 
senyal es considera de banda ampla, i contràriament, quan no produeix 
cap mena d’amplitud en l’espectre freqüencial situat fora del filtre de 
resolució (RBW) és de banda estreta. D’aquesta manera el que hem de 
tenir clar és que no només diferenciem per la naturalesa de la 
interferència sinó per el filtre que es seleccioni en el receptor. És a dir, si 
es selecciona un filtre de 9 kHz es poden considerar com a banda ampla 
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algunes interferències que escombrant amb un filtre de 120 kHz o 1 MHz 
consideraríem de banda estreta.  
Dit això, una vegada coneixem els tipus d’interferències i considerant 
les diferents afectacions que es poden donar en els equips a causa 
d’aquest tipus de pertorbacions i els tipus de propagació cal estudiar la 




    
 
2.2  Mesura de les emissions 
conduïdes segons norma 
2.2.1 Context de la normativa d’EMC 
Actualment els dispositius electrònics han de complir unes normes 
d’EMC específiques que estableixen uns requisits com els límits màxims 
d’emissió i el nivell mínim d’interferència que el producte ha de poder 
rebre sense deixar de funcionar amb total normalitat. A Europa qualsevol 
equip electrònic està sotmès a lo dictaminat en la Directiva 2004/108/CE 
en matèria de compatibilitat electromagnètica, la qual estableix aquests 
requisits als que es deuen sotmetre els aparells i instal·lacions 
electròniques. Per a donar presumpció de conformitat a la directiva 
2004/108/CE s’utilitzen les denominades normes harmonitzades. És un 
llistat de normes que es publiquen en el Diari Oficial de les Comunitats 
Europees, DOCE. L'organisme encarregat de dictaminar aquestes normes 
és el CENELEC Comitè Europeu de Normalització Electrotècnica. 
D’altra banda, la IEC, Comissió Electrotècnia Internacional, és una 
organització internacional que realitza una de les funcions més important 
sobre la normalització en EMC. La IEC desenvolupa publicacions bàsiques 
i normes de producte. A la IEC existeixen dos grups de treball per a EMC, 
el comitè Tècnic 77 de Compatibilitat Electromagnètica i el Comitè 
Especial Internacional sobre radio Interferència, CISPR. El CISPR 
desenvolupa normes d’emissió i immunitat per sobre de 9 kHz i el TC 77 
les desenvolupa per sota dels 9 kHz. Addicionalment, la IEC sosté acords 
de cooperació amb varies organitzacions internacionals, regionals, 
nacionals i professionals que també desenvolupen normes de EMC per a 
productes. Algunes d’aquestes organitzacions són: ISO, OIML, ETSI, 
CENELEC, ANSI, FCC i ECMA. 
Actualment alguns dels països que regulen els mercats en quant a EMC 
són els Estats Units, Japó, Canadà, Australià, corea del Sud, Taiwan i 
aquells que pertanyen a la Comunitat Europea. En conseqüència, 
pràcticament tots els dispositius elèctrics i electrònics, que es desitgen 
col·locar en aquests mercats, han de provar-se en quant a emissions i 
immunitat, no només per a seguretat, funcionalitat o altres, sinó perquè 
alhora aquests productes deuen estar certificats conforme a les normes 
d’EMC establertes en aquests països. 
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Figura 2.7: Normalització internacional de la compatibilitat electromagnètica. 
Mentre que les normes bàsiques sobre EMC es refereixen als mètodes 
d’assaig detalladament. Les normes de producte especifiquen un número 
limitat de proves d’immunitat i emissions, així com els nivells mínims o 
màxims de cada prova. El propòsit de les publicacions de la IEC és 
assegurar la compatibilitat electromagnètica adequada, considerant un 
bon balanç entre les consideracions tècniques i econòmiques. 
Les normes CISPR específiques per a emissions conduïdes que 
dictamina el comitè són les següents: 
UNE-EN 55016-1-1:2010 
Especificacions dels mètodes i aparells de mesura de les pertorbacions 
radioelèctriques i d’immunitat a les pertorbacions radioelèctriques. Part 1-
1: Aparells de mesura de les pertorbacions radioelèctriques i de la 
immunitat a les pertorbacions radioelèctriques. Equips auxiliars. 
Pertorbacions conduïdes (CISPR 16-1-1:2010). Aparells de mesura. 
UNE-EN 55016-1-2:2010 
Especificacions dels mètodes i aparells de mesura de les pertorbacions 
radioelèctriques i d’immunitat a les pertorbacions radioelèctriques. Part 1-
2: Aparells de mesura de les pertorbacions radioelèctriques i de la 
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immunitat a les pertorbacions radioelèctriques. Equips auxiliars. 
Pertorbacions conduïdes (CISPR 16-1-2:2003). Pertorbacions conduïdes. 
UNE-EN 55016-2-1:2009 
Especificacions dels mètodes i aparells de mesura de les pertorbacions 
radioelèctriques i d’immunitat a les pertorbacions radioelèctriques. Part 2-
1: Mètodes de mesura de pertorbacions i de la immunitat. Mesures de la 
pertorbació conduïda (CISPR 16-2-1:2003). Mesures de la pertorbació 
conduïda. 
 
2.2.2 Normativa de les emissions conduïdes en el 
laboratori 
Com és lògic, per a certificar tots aquests requisits que comentàvem cal 
mesurar les pertorbacions amb mètodes estandarditzats. Concretant una 
mica més, ens situem en les particularitats de l’assaig d’emissions 
conduïdes, ja que és l’assaig que pretén satisfer el nostre mètode de 
mesura alternatiu. 
PARÀMETRES DE LA MESURA 
La part 2-1 de la norma CISPR 16 està designada com a norma bàsica i 
especifica els mètodes de mesura del fenòmens pertorbadors en el rang 
de freqüències des de 9 kHz fins a 18 GHz, i especialment, de fenòmens 
pertorbadors conduïts en el rang de freqüències des de 9 kHz fins a 30 
MHz. 
Primerament, com defineix la norma, l'emplaçament d'assaig ha de 
permetre distingir les emissions de l’EUT respecte el soroll ambient. El 
nivell de soroll ambient hauria de ser preferiblement 20 dB més baix, però 
almenys ha de ser 6 dB més baix que el límit normatiu. El nivell de soroll 
ambient requerit es determina mesurant el soroll amb el sistema de 
mesura utilitzat en l’emplaçament de l’assaig i amb l’EUT sense funcionar. 
Els paràmetres clau que cita la norma per la mesura d’emissions 
conduïdes són l'ample de banda de resolució RBW, el tipus de detector i 
temps de mesura. La següent taula mostra els requisits que fixa la 
normativa CISPR.  
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Taula 2: Temps mínims de mesura CISPR. 




Temps permanència/Temps mesura 




9 kHz to 150 
kHz 
200 Hz 100 ms/kHz:14.10 s 
20 s/kHz:  2820 s 
 (47 min) 
B 
150 kHz to 30 
MHz 
9 kHz 100 ms/MHz:2.985 s 
200 s/MHz: 5970 s 
(99.5 min) 
C/D 30 MHz to 1GHz 120 kHz 1 ms/MHz: 0.97 s 
20 s/MHz:  19400 s 
(323.3 min) 
 
Com es presenta en la taula anterior la normativa CISPR considera un 
ampla de banda de 9 kHz per al rang freqüencial de mesura B d’emissions 
conduïdes que és el que el nostre sistema de mesura pretén mesurar. 
El temps de mesura i el nombre d’escombrats a efectuar també són 
paràmetres molt importants per a la mesura d’emissions. Si considerem 
el temps d’escombrat presentats en la taula per a un escombrat en el 
rang B de  i tenint en compte el detector de pic podem 
demostrar d’on s’obtenen els temps de mesura totals. 
 
 
Com podem apreciar en la taula 2 els temps per escombrar tot el rang 
amb el detector de quasi-pic són excessivament lents, això és degut a 
que les constants de temps dels detectors de valor mig i quasi-pic són 
molt més lentes que el detector de pic. 
Anem a contrastar ara a grans trets la normativa Europea CISPR amb 
la Americana MIL-STD-461F “United States Military Standard” el que ens 
permetrà també anar introduint-nos als detectors normatius. Com el propi 
nom indica la Military Standard és una norma Americana d’àmbit militar 
no obstant això, cal dir que moltes organitzacions utilitzen aquest 
document com a referència. En primera instància, notar que els amples 
de banda de resolució aplicats a la norma CISPR són diferents dels 
considerats per a la normativa MIL-STD-461F.  
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Taula 3: RBW i temps de mesura MIL-STD-461F (Detector pic). 
Freqüència 
Ample de 
resolució (6 dB) 
Temps de 
permanència 
Temps de mesura 
(receptor analògic) 
10 kHz – 150 kHz 1 kHz 0.015 s 0.015 s/kHz 
150 kHz – 10 MHz 10 kHz 0.015 s 1.5 s/MHz 
 
Una altre diferència a considerar respecte les dues normatives recau en 
els detectors. La MIL-STD-461F requereix el detector de pic mentre que la 
CISPR utilitza els detectors de quasi-pic i de valor mig. Tot i que CISPR no 
reconeix el detector de pic com a normatiu, a la pràctica també s’utilitza a 
efectes d’optimitzar el temps de mesura i efectuar exploracions més 
ràpides. El procediment típic és el de realitzar un pre-escombrat de tot el 
rang amb el detector de pic i llavors comprovar amb els altres dos 
detectors els punts més crítics del rang on l’emissió passa o queda més a 
prop del límit. Se suposa que si el detector de pic queda per sota el límit 
els altres dos detectors no el superaran en nivell d’amplitud. En el 
següent apartat 2.2.3 es presenten els detectors amb més detall, no 
obstant per fer-nos una idea dels nivells d’amplitud tolerats en la indústria 
avancem en la següent taula els límits CISPR més comuns i utilitzats per 
a la mesura d’emissions conduïdes. Aquests límits son utilitzats per a 
entorns industrial i entorns domèstics segons defineixen les normes 
genèriques 61000-6-4 i 61000-6-3 respectivament. 
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0.15 MHz a 0.5 MHz 
 
66 dBµV a 56dBµV en valor 
de quasi-pic 
56 dBµV a 46 dBµV en valor 
mig 
(el límit decreix linealment 
amb el logaritme de la 
freqüència) 
79 dBµV 
en valor de quasi-pic 
66 dBµV 
en valor mig 
0.5 MHz a 5 MHz 
 
56 dBµV 
en valor de quasi-pic 
46 dBµV 
en valor mig 
73 dBµV 
en valor de quasi-pic 
60 dBµV 
en valor mig 
5 MHz a 30 MHz 
 
60 dBµV 
en valor de quasi-pic 
50 dBµV 
en valor mig 
73 dBµV 
en valor de quasi-pic 
60 dBµV 
en valor mig 
 
SETUP 
Una de les parts més importants a contemplar per a l’assaig en 
laboratori és la disposició del “setup”. L’esquemàtic bàsic del “setup” per a 
poder mesurar les pertorbacions conduïdes es pot apreciar en la següent 
figura, com podem veure un dels elements més importants de l’assaig és 
la LISN. 
 
Figura 2.8: Esquema bàsic de la mesura d’emissions conduïdes. 





    
 
Els objectius principals de la LISN, Xarxa estabilitzadora d'impedància 
de línia, són el de proporcionar la impedància definida en R.F. sobre el 
punt de mesura i aïllar l'equip sota test d’interferències provinents de la 
xarxa. L’EUT és l'equip sota test. 
 
Figura 2.9: Exemple de la corba de la impedància d’una LISN concreta en 
funció de la freqüència. 
Per a la mesura de la tensió pertorbadora l’EUT es connecta a la xarxa 
d’alimentació mitjançant una o més LISNs. Un EUT amb o sense terra i 
previst a utilitzar-se sobre una taula es configura de la següent forma: 
- O bé la part inferior o bé la part del darrera de l’EUT ha d'estar a 
una distància de 40 cm d'un pla de massa de referència. Aquest pla 
de massa és normalment la paret o el terra d'un recinte apantallat. 
També pot ser un pla metàl·lic de massa d'almenys 2 m per 2 m. 
- L’EUT es disposa sobre una taula de material no conductor 
d’almenys, 80 cm d'alçada. Situar l'EUT de tal manera que estigui a 
40 cm del pla vertical. 
- Les LISNs es situen a terra com es mostra a la següent figura, de 
manera que una de les cares de la carcassa de la xarxa estigui a 40 
cm del pla de massa vertical i altres parts metàl·liques. 
- Les connexions per cable de l’EUT han de ser com les que es 





   
 
Figura 2.10: “Setup” d’emissions conduïdes per a EUT de sobretaula (Imatge 
extreta de la normativa CISPR 16-2-1). 
 
Notes: 
1 Els cables d’interconnexió que pengin a una distancia inferior a 40 cm 
del pla de massa han de recollir-se en zig-zag. 
2 Els cables entrada/sortida que es connecten a un perifèric s'han 
d’enrotllar pel centre. L'extrem del cable pot acabar-se, si es requereix, 
utilitzant la impedància de terminació correcta. La longitud total no ha de 
ser major de 1 m.  
3 L’EUT es connecta a la LISN numero 1. Els borns de mesura de les 
LISNs han d'acabar amb 50 Ω. Les LISNs es col·loquen directament sobre 
el pla de massa horitzontal i a 40 cm del pla de massa vertical. En cas de 
disposar de diferents mòduls associats aquest es connecten a la LISN 
numero 2. Els conductors de terra dels mòduls associats es connecten a la 
LISN número 3. 
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5 Components que s'assagen no pertanyents al ESE (simulador).  
6 La part posterior del ESE, incloent perifèrics, s'ha d'alinear i posar al 
límit de la part posterior de la taula suport.  
7 La part posterior de la taula suport s'ha de separar 40 cm d'un pla 
vertical conductor que s'uneix al pla de massa situat al terra. 
Anem a veure ara la disposició per a un equip de terra. 
 
Figura 2.11: “Setup” d’emissions conduïdes per a EUT de terra (Imatge 
extreta de la normativa CISPR 16-2-1). 
En aquest cas bàsicament es prenen les següents consideracions: 
1 L’excés de cable s’ha d’enrotllar per el centre o escurçar-se a la 
longitud apropiada. 
2 L’EUT i els cables es deuen aïllar (fins a 12 mm) del pla de massa. 
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2.2.3  Detectors normatius 
En les mesures d’EMC i més concretament en les d’emissions conduïdes 
existeixen quatre tipus de detectors: detector de pic, quasi-pic, valor mig 
i RMS. Les característiques de cada un d’ells estan definides en la 
normativa CISPR-16-1-1 i canvien segons les diferents bandes 
freqüencials definides. És molt important presentar aquest tipus de 
detectors ja que el nostre sistema de mesura n’haurà de simular la seva 
resposta. 
Normalment les interferències degudes a les emissions d’un equip no 
són contínues a un mateix nivell. Una senyal portadora pot ser modulada 
en amplitud o també pot ser polsada. En aquest cas el nivell mesurat 
dependrà del detector utilitzat en la mesura. La figura 2.12 mostra els 
nivells mesurats per els detectors amb senyals de diferents 
característiques. 
 
Figura 2.12: Nivell mesurat dels diferents detectors considerant diferents 
tipus de senyals (imatge extreta de la referència [3]). 
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CARACTERÍSTIQUES DEL DETECTOR DE PIC i QUASI-PIC 
El detector de pic respon quasi instantàniament al valor màxim del 
senyal mesurat. Si el receptor es manté en una freqüència, la sortida del 
detector de pic segueix l’envolupant del senyal, per això a vegades també 
se l’anomena com a detector d’envolupant. 
Alguns estàndards militars en consideren el seu ús per a mesures 
normatives, no obstant CISPR no el contempla per a mesures d’emissions 
per sota de 1 GHz. Tot i no ser considerat, la seva resposta ràpida el fa 
molt útil per a mesures d’exploració ràpida o de “pre-compliment”. Sovint 
es mesura inicialment el rang estudiat amb aquest detector i llavors 
s’aplica el detector normatiu pertinent per als trams on es supera el límit. 
La definició del detector de QP que inclou CISPR es basa en l'aplicació 
de les lleis psicofísiques (psico-acústica per al so de la ràdio i psicoóptica 
per a la televisió) de la sensibilitat humana a interferències polsants. 
Concretament, va ser inventat per a quantificar el nivell de molèstia 
subjectiva per a l’usuari que podia causar d’un senyal impulsiu en la ràdio 
AM. En termes genèrics, és especialment important ponderar el soroll 
impulsiu procedent, per exemple, de motors elèctrics i de màquines 
d'encesa per espurna ja que l'efecte interferent a una freqüència de 
repetició elevada és superior al que es produeix si la freqüència de 
repetició d'impulsos és baixa. Per aquest motiu, la normativa defineix 
unes corbes de ponderació pel detector que representem en la figura 
2.14. Cal assenyalar, a més, que l'efecte de la interferència de banda 
estreta és normalment 10 dB superior a la interferència impulsiva, la qual 
cosa s’ha considerat a l'hora d'establir els límits de les pertorbacions de 
banda estreta i de banda ampla en relació amb els límits per als detectors 
de valor mig i de QP. 
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Figura 2.13: Corbes de ponderació dels receptors de mesura de QP per a 
Cdiferents rangs de freqüència, tal i com es defineix a la CISPR 16-1. 
 
Figura 2.14: Corbes de ponderació dels receptors de mesura de pic, QP, valor 
eficaç i valor mig en la banda B de CISPR 16-1. 
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CISPR 16-1 descriu les característiques del detector de QP. Per definir-
lo es necessiten diversos valors per l'amplada de banda de resolució, els 
temps de càrrega i de descàrrega del detector i la constant de temps del 
mesurador. Seguidament es presenta la topologia del circuit analògic dels 
detectors de pic i quasi-pic.  
 
Figura 2.15: Topologia dels circuits dels detectors analògics de pic (a) i 
quasi-pic (b). 
El processament del senyal analògic com podem veure es realitza 
bàsicament amb integradors realitzats amb circuits RC. Com s’ha 
comentat, el detector de pic manté el valor màxim de pic del senyal. En la 
figura anterior (a) es mostra el circuit “max-hold” analògic del detector, 
on el circuit RC format per R1 i C caracteritza una constant de temps. 
 
El senyal d’entrada Sin carrega el condensador C amb la constant de 
temps . La constant de temps de càrrega és el temps que passa fins que 
la sortida del detector arriba al 63 % en resposta típica a una transició 
d’escaló. Considerant que l’amplificador separador té una impedància 
d'entrada diversos ordres de magnitud més gran que R1, el condensador 
C conservarà el valor de pic de la tensió durant un temps suficientment 
llarg en comparació al senyal interferent. En els equips més antics, a més 
a més, es considerava la constant de temps  de l’indicador mecànic 
(esmorteïment) de l’instrument I. 
Amb l’objectiu d’obtenir una desviació de la mesura entre el 10 % del 
valor real a una repetició del pols de 1 Hz, es considera que la relació 
entre la constant de temps de càrrega  i la constant de descàrrega ha 




   
 
Taula 5: Requeriments de l’ample de banda segons CISPR 16-1-1 
Banda Rang freqüencial Mínima relació  
A 9 kHz-150 kHz  
B 150 kHz-30 MHz  
C i D 30 MHz-1 GHz  
E 1 GHz-18 GHz  
Si considerem el detector de quasi-pic analògic que els mètodes de 
mesura CISPR i la FCC descriuen podem apreciar que és similar al circuit 
RC del detector de pic. La principal diferència recau en que aquest 
proporciona un cert temps de descàrrega . El circuit analògic correspon 
a l’opció (b) de la figura 2.15 presentada on la constant de temps de 
descàrrega depèn de R2. 
 
En las següent taula es presenten les característiques del detector de 
QP que la normativa CISPR 16-1-1 defineix. 
Taula 6: Característiques dels receptors de quasi-pic segons CISPR 16-1-1. 
Característiques 
Banda de freqüència 
Banda A 





30 MHz-1 GHz 
Ample de banda 
(6 dB) 
200 Hz 9 kHz 120 kHz 
 45 ms 1 ms 1 ms 
 500 ms 160 ms 550 ms 




    
 
CARACTERÍSTIQUES DEL DETECTOR DE VALOR MIG 
El detector de valor mig, “average” en anglès, com el propi nom indica 
mesura el valor mig del senyal mesurat. Per a un senyal continu aquest 
pot ser igual que el detector de pic però quan es tracta d’un senyal polsat 
o modulat el nivell presentat pel detector sempre serà menor al de pic. 
Els estàndards CISPR dictaminen que en els assaigs d’emissions 
conduïdes és necessari l’ús d’aquest detector. Els límits respectius són 
uns 10-13 dB més baixos als del detector de quasi-pic. L'objectiu dels dos 
límits és el de penalitzar les emissions contínues respecte a una possible 
interferència de naturalesa impulsiva. 
El detector de valor mig mesura el valor mig del senyal IF desmodulat 
 d’un interval de temps , on f és la freqüència que el receptor 
EMI sintonitza. En general, el detector de valor mig s’utilitza per a 
detectar o mesurar senyals de banda estreta i no per a les interferències 
impulsives. El valor mig per a un temps  es pot definir com: 
 
Una de les opcions que es plantegen per a la mesura del valor mig d’un 
senyal en el sistema de mesura en el domini del temps és el 
Periodograma de Bartlett i Welch. Ambdós mètodes no fan suposicions 
sobre com és generen les dades, no depènen de cap paràmetre, i per això 
són considerats no paramètrics. En el mètode de Bartlett la seqüència de 
temps x[n] és dividida en P segments no superposats, on cada segment 
té una longitud D. Per a cada segment el es calcula el periodograma i 
s’obté l’estimació de l’espectre efectuant la mitjana dels P periodogrames 
calculats dels P segments. L’espectre freqüèncial calculat amb el 




   
 
Realitzant la mitjana de l’espectre, la variancia de l’estimació espectral 
es reduida amb un factor P, no obstant, això té el cost afegit de la 
reducció de la resolució freqüencial amb un factor P. El mètode de Welch 
bàsicament modifica el mètode de Bartlett utilitzant enfinestrats 
superposats (“overlapping”) en el temps. La superposició dels enfinestrats 
permeten reduir encara més la variància del periodograma i reduir també 
l’efecte de “spectral leakage” associat a la observació finita i abrupta 
d’intervals. L’espectre calculat amb el periodograma de Welch es dóna a 
partir de la fórmula: 
 




CARACTERÍSTIQUES DEL DETECTOR RMS 
L’últim detector que ha aparegut en l’àmbit d’EMC és el detector RMS. 
Bàsicament el detector RMS s’ha desenvolupat per a contemplar 
característiques de sistemes de comunicació de digitals. 
El detector RMS dona el valor eficaç de la senyal IF desmodulada 





    
 
2.2.4 Emissions conduïdes in-situ 
MARC NORMATIU 
Com podem imaginar-nos les mesures in-situ es duran a terme quan 
sigui impossible o molt complexa l’elaboració de l’assaig de la màquina en 
un laboratori. La majoria de les màquines avaluades in-situ tenen 
característiques com poden ser dimensions, pes, tensió d’alimentació o 
consum d’energia entre d’altres, que fan que la certificació de la màquina 
completa en un laboratori d’EMC sigui molt costosa o impossible. Com que 
aquest projecte pretén en part satisfer l’estudi d’emissions conduïdes in-
situ incidim a grans trets en el tema de la mesura per a aquest tipus de 
màquines i presentem diferents tècniques de mesura. 
En primer lloc, ha de ser considerat l’aspecte legal d’EMC. Notar que la 
nova Directiva Europea sobre EMC 2004/108/CE també fa menció a 
maquinària de grans dimensions. En aquest sentit cal dir que la 
possibilitat de mesurar in-situ existeix ja que està regulada. Les màquines 
de grans dimensions, en el sentit habitual de la terminologia, són 
considerades com a “aparells” i han de ser considerades com a tal 
excepte si poden ser considerats com a línies de producció o instal·lació 
fixa. En aquest tipus de casos amb maquines de grans dimensions, en 
referència a les normes  harmonitzades publicades el setembre del 2007, 
en molts casos es consideren les normes de la família de productes per a 
màquines-eina EN 50370-1 i EN 50370-2, respectivament, per a emissió i 
immunitat. Tot i que aquest tipus de màquines no solament es poden 
considerar com a màquines-eina, aquestes normes s’apliquen com a 
referència en el cas de no existir normes Europees harmonitzades o en el 
cas de que els requisits de protecció aplicables a la màquina no 
estiguessin coberts. 
Considerant la normativa EN 50370 per a la certificació de la màquina 
es poden aplicar tres procediments, el procediment A com a prova en la 
màquina completa, el procediment B com a prova en la totalitat del 
conjunt elèctric de la màquina i una inspecció visual de la màquina 
respecte a la correcta instal·lació dels components i el cablejat i finalment 
el procediment C que consisteix en dividir la màquina en mòduls d’EMC i 
testejar-los per separat en condicions de laboratori, seguit d’una inspecció 
visual i una prova de verificació final en les instal·lacions del fabricant. 
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El procediment C sona interessant ja que és molt més fàcil a efectes 
pràctics l’avaluació de la màquina, però també perquè això permet una 
flexibilitat en la manera de aconseguir nous dissenys per a cobrir 
necessitats de client. Aquest procediment permet una anàlisi en 
profunditat, caracterització i validació de tots els mòduls separats, i 
només es necessita una prova addicional sobre la completa màquina. 
Aquestes proves finals es poden dur a terme utilitzant mètodes 
alternatius i aquí és on pot intervenir el nostre sistema de mesura. 
 
Figura 2.16: Mesura in-situ d’emissions conduïdes (Imatge extreta de la web 
“EMRP JRP IND60 EMC Industry”). 
LIMITACIONS  
Òbviament, la mesura in-situ respecte la mesura convencional en 
laboratori d’EMC ajuda a reduir costos de mesura i ofereix la possibilitat 
de mesurar grans màquines però també té una sèrie de limitacions o 
desavantatges. 
Entre aquests desavantatges cal destacar el fet de mesurar en entorns 
no controlats. Entenem com a entorns no controlats entorns on el soroll 
ambient és molt gran i altres interferències o emissions d’altres 
dispositius poden afectar a la mesura. Aquest fet es pot considerar com a 
un inconvenient important ja que quan l’enginyer d’EMC utilitza el sistema 
de mesura convencional, escombrat en freqüència pas a pas, en mesures 
in-situ pot tenir certes dificultats per a distingir si la resposta obtinguda 
és a causa de la màquina estudiada o no. 
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Quant més temps requereixi la captura (major sigui el temps de 
mesura) més poden canviar les condicions de l’ambient on es mesura i és 
per aquest motiu que les tècniques en el domini del temps ens poden 
oferir importants millores. Primerament, un dels aspectes que ens poden 
ajudar en la mesura utilitzant un sistema de mesura en el domini del 
temps és el fet de poder establir diferents condicions de “trigger” en 
l’oscil·loscopi i visualitzar el senyal en temps. D’aquesta manera podem 
interpretar el tipus d’interferència que obtenim i mirar de capturar-ne la 
part que ens interessi. Altrament, com havíem comentat, l’avantatge 
primordial és el temps de mesura, quan menor sigui el temps de captura 
més selectius podrem ser en les interferències adquirides, és a dir, menys 
interferències no desitjades capturarem. 
Considerant aspectes físics com l’accessibilitat per a realitzar la mesura 
i els elements del “setup” necessaris en la mesura in-situ sorgeixen altres 
problemes com el corrent que pot aguantar una LISN o la dificultat de la 
seva disposició in-situ per a la mesura i la dificultat de desenvolupar 
configuracions de mesura amb sondes sense contacte en la xarxa 
elèctrica. Arran d’això, s’han anat analitzant diferents metodologies 
alternatives i per les característiques que ofereix, un dels procediments 
més utilitzats en la mesura d’emissions conduïdes in-situ és duu a terme 
amb la sonda de tensió 50/1500 Ohm. 
Referint-nos a la CISPR 16-2-1 i a la CISPR 11, sabem que pot ser 
utilitzada una sonda de voltatge pel mesurament dels nivells d’emissions 
conduïdes. En aquest mètode no se li aplica cap restricció sobre la 
densitat de corrent. Però necessita un contacte directe a els cables 
d’alimentació, i introdueix una atenuació addicional en el senyal al voltant 
que s’ha de tenir en compte com a possible limitació en entorns amb molt 
de soroll. Aquest tipus de sonda pot ser ideal per mesurar en els típics 
armaris de connexionat i de cablejat de les màquines industrials. 
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A part de la sonda de tensió 500/1500 Ohm existeixen altres 
possibilitats per a la mesura d’emissions conduïdes in-situ. Seguidament 
es presenten diferents mètodes estudiats per a un projecte que va ser 
concebut i proposat per un grup de treball conjunt format per el CECIMO 
Comitè Europeu de Cooperació d'Indústries de Màquines-Eina i CENELEC 
extrets de la referència [6]. 
LISN UTILITZADA COM A SONDE DE TENSIÓ O LISN EN PARAL·LEL 
En aquest cas, la xarxa artificial només s'utilitza com una sonda de 
voltatge, pel que el corrent no és una restricció pel seu ús. Aquest 
mètode s'especifica a la norma CISPR 16-2-1, i requereix la inserció 
d'inductàncies d’entre 30 i 50μH al cablejat de la xarxa d'alimentació. 
L'únic avantatge d'aquest mètode pel que fa a la utilització "clàssica" de 
LISN és que en la configuració el corrent de la LISN és baix. 
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SONDA CAPACITIVA DE TENSIÓ (CVP) 
Sonda de tensió capacitiva per a la mesura de pertorbacions conduïdes 
de senyal en les línies de comunicació. Originalment, va ser 
estandarditzada en la norma CISPR 22, però ara és part de la norma 
CISPR 16. El principal avantatge de CVP és el “setup” de mesura ja que 
no cal contacte directe i el “preamplificador buit-in”, que dóna un factor 
d’atenuació pla. Un inconvenient és la restricció de diàmetre del cable a 
disposar al centre de la sonda.  
PINÇA CAPACITIVA EFT PER A EMISSIONS CONDUÏDES 
La pinça capacitiva EFT està descrita en la norma EN 61000-4-4, 
normalment és utilitzada per assajar la immunitat d’un equip als 
transitoris ràpids. S’ha de tenir en compte que físicament la clamp 
capacitiva EFT és gran i rígida i això suposa que només pot ser utilitzada 
en llocs on es tingui bon accés al cablejat i aquests siguin ben flexibles. 
No obstant això, per a un ús pràctic podrien ser considerades pinces EFT 
de longituds més curtes tot i que es perd sensibilitat. L’avantatge principal 
d’aquesta pràctica és el nivell d’impedància definit de 50 Ohm, que 
garanteix una bona configuració amb el preamplificador i/o el receptor de 
mesura. Desafortunadament, l'atenuació de la pinça capacitiva EFT és 
bastant alta, i normalment necessita d’un preamplificador que pot no ser 




   
3.  Estat de l’art 
Aquest apartat pretén citar els diferents sistemes de mesura utilitzats 
fins a dia d’avui per a les mesures d’interferències electromagnètiques i 
contrastar-los amb el sistema de mesura que es presenta. 
3.1  Sistemes de mesura estàndard 
A continuació realitzarem un breu anàlisis dels dos sistemes de mesura 
on entendrem l’arquitectura, l’estratègia i les característiques en les que 
es sostenen, per així poder entendre més endavant les principals 
diferències del mètode de mesura proposat. 
3.1.1 L’analitzador d’espectre 
Els analitzadors d'espectre superheterodins són àmpliament utilitzats 
en aplicacions relacionades amb la compatibilitat electromagnètica. Un 
receptor superheterodí és un receptor d'ones de ràdio que utilitza un 
procés de mesclat de freqüències o heterodinació per així convertir el 
senyal rebut en una freqüència intermèdia fixa que pot ser transformada 
més convenientment (filtrada i amplificada) que la freqüència de ràdio de 
la portadora original.  
Incidint directament amb l’arquitectura d’aquests tipus d’analitzadors i 
en les diferents parts que el composen la figura 3.1 mostra el diagrama 
de blocs simplificat d'un analitzador d'espectre superheterodí. 
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Figura 3.1: Analitzador d’espectres superheterodí. 
L'analitzador d'espectre té el mateix principi de funcionament que una 
ràdio. Consta d'un mesclador que realitza la multiplicació entre el senyal a 
mesurar i un senyal provinent d'un oscil·lador local (LO). 
 
Figura 3.2: Convolució al mesclador. 
A la sortida del mesclador apareixeran els següents senyals: 
 
Totes aquestes components passen a través del filtre de freqüència 




   
 
Aquesta freqüència de FI és fixa, per tant quan a l'entrada de 
l'analitzador hi apareix un senyal de freqüència fin, es detecta una 
tensió proporcional a l'amplitud d'aquest senyal. L’oscil·lador local està 
excitat per un generador de tensió de rampa, i es va escombrant 
linealment en freqüència des d'una freqüència mínima  fins a un 
valor màxim de . Aquesta mateixa rampa s'utilitza per 
l'escombrat horitzontal de la pantalla. L’escombrat vertical és 
proporcional als valors detectats per a cada freqüència. En les 
següents figures es mostra en quatre passos com varia l'espectre a la 
sortida del mesclador a mesura que l’oscil·lador local LO realitza un 
escombrat en freqüència i el que es va visualitzant per pantalla. 
1) Coincideix la freqüència de FI amb la  perquè el rang de 
freqüències de l'analitzador parteixi d'un valor proper a zero. 
2) La component  està pràcticament fora de la banda de pas del 
filtre de FI (casi no detecta tensió). 
3) La component  cau dins del filtre. Es detecta aquesta 
component i es mostra per pantalla. Notar que la forma de la 
component que es mostra per pantalla coincideix amb la forma del 
filtre pas-banda, per tant al variar l’ample de banda variarà la forma 
del component per pantalla. 
4) L’oscil·lador arriba al valor màxim en freqüència i com que no ha 
passat cap altre component per el filtre a la pantalla només es 
representa el soroll intern de l’equip.  
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Figura 3.3: Escombrat de l’analitzador superheterodí. 
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Una vegada efectuat un escombrat complet, el LO torna al seu valor 
mínim i es repeteix un nou escombrat. La velocitat amb què es realitza 
aquest escombrat depèn del pendent de la rampa de tensió. 
 
Aquest tipus d’escombrat, que és la base del funcionament d’aquests 
receptors, se l’anomena també com a escombrat pas a pas en 
freqüència. Comparant aquesta tècnica de mesura amb el mètode en 
el domini del temps ens n’adonarem en que és on rau una de les 
principals diferències entre ambdós mètodes de mesura. En aquest 
sentit hem de destacar una vegada més el temps de mesura, si ens 
fixem amb els temps que marca CISPR que es presenten en l’apartat 
2.2.2 per al rang d’emissions conduïdes, per a cada 1 MHz es fixa el 
temps de permanència a 100 ms el que fa que el temps total de la 
captura per a l’escombrat en freqüència del mètode convencional sigui 
de 2,985 s. Això no es tradueix de la mateixa manera per al TDMS ja 
que tan sols necessitarem un temps total igual al temps de 
permanència o inferior per a poder descomposar el senyal capturat en 
temps i obtenir l’espectre en tot el rang. Aquest fet característic de 
poder obtenir informació de tot un rang ampli en freqüència amb un 
temps de mesura molt menor a l’escombrat que presenten aquests 
sistemes de mesura convencionals, comporta que davant l’estudi de 
problemàtiques d’EMC ens sigui molt més fàcil o fins i tot possible 
obtenir una solució i estudiar el problema.  
Cal dir també que les arquitectures basades en la transformada 
ràpida de Fourier, tenen algunes limitacions respecte els analitzadors 
d'espectre superheterodins en les àrees de rang de freqüència, 
sensibilitat i rang dinàmic. No obstant, tenint en compte la reducció del 
temps de mesura, els sistemes de mesura en el domini del temps 
presenten un clar avantatge per a la observació com és el fet de poder 
caracteritzar fenòmens amb un sol dispar de “trigger” i mesurar la 
magnitud i la fase d'una emissió.  
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3.1.2 El receptor EMI 
El receptor EMI és basa amb el principi descrit de l’analitzador 
d’espectres superheterodí. La següent figura mostra les etapes que el 
formen, és fàcil identificar quines etapes addicionals té respecte 
l’esquema presentat de l’analitzador d’espectres convencional. 
 
Figura 3.4: Diagrama de blocs del receptor EMI. 
Un receptor EMI és un tipus especial d’analitzador d'espectre que 
consta d'un preselector de freqüència a l'entrada. D'aquesta manera, és 
possible adequar el nivell d'atenuació en cada punt de mesura, i no en 
banda ampla com fan els analitzadors d'espectre habituals. La preselecció 
permet protegir l'equip de mesura de saturacions degudes a l'existència 
de senyals de nivells alts fora de la banda de treball, evitant així 
l'obtenció de resultats de mesura erronis. Aquests elements addicionals 
(preselector, preamplificador, bandes IF específiques i detectors) busquen 
complir els requeriments que especifica la normativa IEC/CISPR 16-1. En 
conseqüència, podem preveure que un analitzador d’espectres ordinari no 
pot ser utilitzat per a realitzar mesures de compliment d’EMC a no ser que 
integri un mòdul específic amb la finalitat de satisfer aquests requisits. 
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A continuació s’expliquen més detalladament les parts distintives del 
receptor EMI: 
ATENUADOR D’ENTRADA 
Sol ser un atenuador ajustable en passos de 10 dB entre 0 i 70 dB. 
Es troba entre el connector d'entrada i el preselector o bé a la primera 
etapa mescladora de l'analitzador. Pot funcionar en manera automàtica 
o manual. En mode automàtic l’atenuador ajusta el nivell del senyal 
que entra al primer mesclador per obtenir un marge dinàmic màxim 
sense interferències i una bona relació senyal/soroll. El mode manual 
s'utilitza per poder optimitzar altres paràmetres com sensibilitat o 
intermodulació. 
PRESELECTOR 
El preselector pot ser un filtre pas-baixos coincident amb la màxima 
freqüència mesurable per als analitzadors d'espectre de baixa 
freqüència o en el cas d'analitzadors d'espectre de microones, 
coincident amb el primer rang de freqüències on l'oscil·lador intern 
treballa amb la fonamental. S’utilitza un Filtre YIG Sintonitzat (YTF) 
per als rangs superiors de freqüència en els analitzadors d'espectre de 
microones. Aquest filtre només permet que passi una determinada 
porció de l'espectre movent-se d'acord amb la freqüència sintonitzada 
l'oscil·lador local (LO). La funció del preselector és la d’eliminar tota 
freqüència imatge, respostes espúries i altres freqüències i així evitar 
falses mesures. 
Tot i ser més adequat que l’analitzador d’espectres per a les 
mesures normatives d’EMC aquest equip sosté la mateixa base de 
funcionament del analitzador, i això fa que en aquest sentit tingui 
exactament les mateixes limitacions en comparació amb el sistema i 
mètode de mesura del TDMS. 
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3.1.3  L’analitzador d’espectre modern 
Anem a analitzar ara algunes de les característiques més importants 
dels analitzadors d’espectres més moderns. En aquest cas ens fixem 
concretament en un dels fabricants més coneguts que ens proporciona 
informació sobre l’arquitectura i funcionalitat del receptor “MXE”. 
En primer lloc, destacar que aquest tipus d’instruments majoritàriament 
tenen mòduls d’electrònica digital i no topologies analògiques com els 
analitzadors o receptors de fa uns anys. Aquesta arquitectura digital 
permet per exemple que els diferents detectors es calculin digitalment a 
partir de processar les mostres de la freqüència intermèdia, i es pugui 
representar per display la resposta del detector que interessi o 
simultàniament les respostes de cada un d’ells. Si tornem a considerar 
l’arquitectura clàssica del receptor heterodí, podem apreciar que tota la 
part compresa entre el filtre IF i el filtre de vídeo es considera com a 
estructura analògica. 
 
Figura 3.5: Arquitectura del receptor superheterodí. 
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Actualment, aquestes etapes s’han sofisticat de manera que es realitzi 
una conversió digital al filtre de freqüència intermèdia i els detectors 
passin a ser processats digitalment, eliminant així la funció del filtre de 
vídeo. Cal dir que aquest canvi ens aporta diferents avantatges com una 
forma del filtre de resolució més bona, un rang dinàmic de l’equip de 
mesura més gran, i una millor precisió en la mesura. 
En la següent imatge podem veure la substitució de les diferents etapes 
analògiques de l’analitzador convencional per bàsicament un convertidor 
analògic-digital ADC i un processador de senyal digital DSP. 
 
Figura 3.6: Arquitectura del receptor amb filtre IF digitalitzat. 
Com dèiem, una de les principals avantatges pot ser la major 
selectivitat del filtre que es pot oferir si es realitza un filtrat digital i, a 
més a més, la millora del factor de forma del filtre. 
48 
 
    
 
 
Figura 3.7: Selectivitat del filtre de resolució analògic i digital 
Disposant d’una selectivitat per al filtre digital i per al filtre analògic 
equivalent, amb el filtre digital podem realitzar un escombrat 3 o 4 
vegades més ràpid. 
Seguidament s’ofereix una comparació entre diferents analitzadors 
d’espectres del fabricant “Agilent” en quant al temps d’escombrat. 
 




   
 
El digitalitzat de la IF també ens ofereix millores en el rang dinàmic del 
sistema de mesura. On una variació de 50 dB en el nivell de referencia 
(realitzat virtualment) no canvia el valor mesurat d’amplitud. Aquest fet 
simplifica significativament les mesures i redueix notablement els errors. 
 
Figura 3.9: Millora del rang dinàmic 
Una de les noves funcionalitats de l’equip de mesura és la d’oferir 
capacitat de diagnòstic en temps més llargs. Concretament, en el model 
presentat es poden representar les dades adquirides durant 20 minuts 
sense pausar l’adquisició, o bé representar l’espectrograma del senyal 
respecte el temps transcorregut durant l’adquisició. Notar també que la 
funcionalitat del receptor es pot veure ampliada amb aplicacions de 
mesura opcionals com l’analitzador IQ, funcions de VSA o anàlisis del 
soroll en fase entre d’altres. 
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Figura 3.10: ”Strip Chart capability” Seguiment dels valors dels detectors en 
un temps considerable (a dalt) i espectrograma (a baix). 
Com podem imaginar un equip de mesura digital actual també pot 
oferir millores com la possible actualització de la capacitat de 
processament segons la evolució de la tecnologia del processador 




   
 
3.2  El sistema TDMS 
La base dels sistemes en el domini del temps TDMS és la transformació 
del domini temporal al domini freqüencial. Com anteriorment s’ha 
argumentat aquest fet ens permet solucionar certes limitacions que es 
presenten quan utilitzem un sistema de mesura amb la topologia del 
receptor convencional que mesura amb un escombrat en freqüència pas a 
pas. En aquest apartat presentarem els punts teòrics més importants d’un 
sistema de mesura en el domini del temps com el plantejat en aquest 
projecte. 
Després de l’adquisició de la mesura en el domini del temps amb els 
paràmetres definits i la configuració pertinent de l’oscil·loscopi la mesura 
de l’espectre freqüencial es produeix a partir de la Transformada Ràpida 
de Fourier, FFT. Sabem que el concepte genèric de l’eina matemàtica per 
el canvi de domini es coneix com a FFT, no obstant això, la FFT treballa 
amb senyals continus, quan el senyal és discretitzat com en el nostre cas 
és més correcte puntualitzar el mètode aplicat anomenant-lo 
Transformada Discreta de Fourier, DFT.  
Com que la base d’aquests mètodes de mesura recau en la DFT incidim 
amb una mica més de profunditat en aquesta eina matemàtica i en el 
nostre cas particular. Cal dir que en el disseny realitzat, no es contempla 
que el sistema de mesura disposi d’informació de fase i que per tant 
només es consideren els valors d’amplitud absoluts de la captura en el 
domini del temps. Notar que en l’algoritme dissenyat la DFT és realitzada 
amb la funció que el programa MATLAB integra, i que és computada amb 
un algoritme molt eficient. Utilitzant aquesta eina matemàtica, per sobre 
de la freqüència de Nyquist (freqüència de mostreig del sistema 
seleccionada en l’oscil·loscopi dividida per dos) l’espectre calculat és 
emmirallat. El numero de mostres del vector X resultant d’aquest càlcul 
és el mateix que el vector x. A efectes d’optimitzar recursos el vector 
proporcionat per l’algoritme es retalla en aquesta freqüència 
kSamples=NSamples/2 i conseqüentment per a no perdre l’energia de la 
part emmirallada l’amplitud de l’espectre s’ha de multiplicar per a 2. Per a 
obtenir la DFT anàloga a la Transformada de Fourier contínua s’ha de 
normalitzar el resultat de la equació, es a dir, s’haurà de dividir per al 
número total de mostres del vector d’entrada. 
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L’espectre resultant pot descriure’s a partir de l’equació anterior on 
u[n] comprèn els N valors discrets de l’entrada (valors del senyal 
mostrejat en temps) i U[k] els valors de l’espectre resultant. 
El resultat de la DFT és un vector de números complexes. Per a obtenir 
l’amplitud de l’espectre corresponent a l’amplitud resultant del vector en 
el domini del temps s’haurà de representar els N valors del vector 
resultant en valor absolut. Amb la instrucció específica de MATLAB 
Xabsolut=abs(U[k]) el càlcul del vector és immediat.  
Hem de tenir en compte també que la unitat de mesura del vector 
d’entrada és el Volt. Com que l’amplitud a representar en la mesura 
d’emissions conduïdes és el dBµV caldrà fer la conversió pertinent. Això 
és realitza amb la funció de MATLAB XdB=dB(XVolts) a partir de la qual 
directament obtenim el valor d’amplitud en dBV. Sumant després 120 dB 
a cada un dels valors calculats passarem de dBV a dBµV. 
 
Cal tenir en compte que la DFT ens dóna com a resultat els valors de 
l’amplitud en tensió de pic mentre que un receptor o un analitzador 
d’espectres dóna el valor eficaç de la tensió mesurada. Per això caldrà 
dividir per  el resultat de la DFT o senzillament restar 3 dB al valor final 
a representar. 
Un últim punt a destacar sobre aquest càlcul que és la base del mètode 
és que la mesura que nosaltres realitzem està enfinestrada en el temps, 
això vol dir que pel càlcul de l’espectre freqüencial la DFT només 
considera una petita porció de temps. Això és un factor important a tenir 
en compte considerant el càlcul de la Transformada de Fourier Discreta 
(DFT) que determina quines freqüències estan presents al senyal 
mesurat. Tant la FFT com la DFT es basen amb la idea de que el senyal 
d’entrada mesurat és infinit en el temps i es per aquest motiu que s’ha 
considerat l’estratègia de l’enfinestrat suavitzat “windowing”. 
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Una de les principals estratègies que es proposen per als mètodes de 
mesura en el domini del temps és l’enfinestrat “windowing”. Con dèiem 
aquesta tècnica es considera ja que si no l’apliquéssim es podria 
distorsionar la mesura. Si suposem el cas que la nostra entrada (finestra 
capturada per a l’oscil·loscopi) és un cicle d’una senyal sinusoïdal, la DFT 
considerarà que té una repetició infinita. 
 
Figura 3.11: Cicle complet de la sinusoïdal capturat i consideració DFT. 
En aquest cas la DFT veurà la sinusoïdal amb la freqüència de repetició 
pertinent i l’espectre resultant de la senyal capturada anterior serà del 
següent estil. 
 
Figura 3.12: Espectre del cicle complet de la sinusoïdal. 
Aquest espectre és el corresponent a la senyal anterior, però que 
passaria si la senyal capturada no coincidís exactament amb el numero de 




    
 
Suposem ara la següent captura: 
 
Figura 3.13: Un cicle no complet de la sinusoïdal i interpretació de la DFT. 
Com es pot observar ara agafem aproximadament un període i quart de 
la sinusoïdal. Ara la DFT ja no veu la senyal real sinó que interpreta com a 
període la finestra capturada amb l’oscil·loscopi i si representem diferents 
cicles podem apreciar discontinuïtats en el senyal interpretat. 
En aquest cas l’espectre resultant ja no serà el pic abrupte d’una 
sinusoïdal pura sinó que apareixeran molt components freqüencials 
deguts a la discontinuïtat observada. Com podem veure en la següent 
figura el nivell de soroll puja en conseqüència als components freqüencials 
que la discontinuïtat comporta. 
 





   
 
És per aquest motiu que és necessari aplicar un enfinestrat adequat per 
a obtenir un espectre fidel a la realitat del senyal mesurat. Aplicant 
diferents funcions de finestra suavitzem l’inici i final de la finestra portant 
a 0 el senyal mesurat i d’aquesta manera eliminem les possibles 
discontinuïtats. 
 
Figura 3.15: Funció finestra. 
Com s’observa en la imatge anterior la discontinuïtat ha estat eliminada 
però amb un cost addicional, ara l’espectre resultant és el degut a una 
senyal modulada en amplitud. Així doncs, l’espectre resultant és millora 
notablement respecte el cas de la discontinuïtat, tot i que el pic resultant 
és més ample que el cas ideal. Això és degut a que la forma de la funció 
d’enfinestrat que escollim per al nostre sistema determinarà quines 
distorsions a afegir a l’espectre calculat. Els diferents tipus d’enfinestrat 
ens milloraran certs aspectes i n’empitjoraran d’altres, per exemple una 
amplitud més acurada del senyal o un soroll d’ambient més baix. 
Conseqüentment, haurem de valorar la funció de l’enfinestrat a escollir en 
relació a les prestacions a aconseguir. 
 




    
 
Notar que per sintetitzar i conèixer l’abast de aquestes tècniques 
aplicades a la mesura en el domini del temps en un començament ens 
van ser de gran ajuda publicacions i articles científics alguns dels quals 
estan detallats en la bibliografia, per exemple els dels doctors C. Keller i 
K. Fessers de la universitat de Stuttgart (Alemanya) o els doctors P. 
Russer i Florian Kurg de la universitat de Munich (Alemanya). 
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3.3  TDMS vs. Receptor convencional 
En aquest apartat situarem el sistema TDMS dissenyat en el context de 
la instrumentació que avui en dia s’utilitza per a la mesura d’emissions 
conduïdes. 
En els apartats anteriors hem conegut les estructures i el mode de 
funcionament tant de els equips de mesura convencionals utilitzats 
aquests últims anys com dels equips moderns més avançats. Amb 
aquesta perspectiva donada pretenem ara estudiar les diferències i 
possibilitats entre aquests equips o mètodes de mesura i el que nosaltres 
plantegem. 
Si ens remuntem al disseny de l’analitzador d’espectres o receptor EMI 
analògic les diferències que ens ofereix el sistema TDMS plantejat són 
evidents en quant a integrabilitat, senzillesa, versatilitat, escalabilitat, 
gestió de dades i compatibilitat amb diferents dispositius. Si bé les 
avantatges del sistema TDMS proposat són clares respecte a un equip 
totalment analògic, prenem ara per cas un analitzador o receptor 
superheterodí més modern on les etapes analògiques (mesclat del senyal 
o conversió) fossin només les inicials i en el filtre de freqüència 
intermèdia es realitzes una conversió del senyal de analògic a digital. 
Com s’ha vist anteriorment, el procés fonamental que segueix un 
receptor EMI superheterodí a l’hora de realitzar l’escombrat és el de filtrar 
pas a pas en freqüència tot el rang a estudiar. Si tornem a la taula 2 de 
l’apartat 2.2.2 on es presenten els temps de permanència mínims per als 
detectors de pic i quasi-pic observem per exemple un temps total 
d’escombrat mínim 2.985 segons per el detector de pic o de 99.5 minuts 
pel detector de quasi-pic considerant els temps de permanència i els 
passos normatius. Considerant aquests temps de mesura on el receptor 
va capturant dades, podem esperar que les interferències vagin canviant, 
i trobar-nos que el sistema de mesura sigui massa lent com per capturar 
certes interferències o bé agafar el valor màxim d’un punt de l’escombrat. 
En aquest sentit, el sistema TDMS plantejat ofereix diferents possibilitats 
de temps de captura, però en comparació amb el sistema superheterodí, 
és obvi que ofereix un temps de captura molt més ràpid. Estaríem parlant 
de la opció de capturar temps al voltant de milisegons per a l’estudi dels 
diferents detectors utilitzant un mètode amb correcció o de unitats de 
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segon per a l’estudi simulat amb diferents detectors. També opcionalment 
es podria treballar amb temps més petits sense tenir en compte el temps 
de permanència normatiu mínim si el que es vol es estudiar diferents 
tipus de senyals transitòries. Com ja hem vist a anteriorment per mesures 
in-situ, o per mesurar equips amb modes de funcionament molt 
canviants, aquesta possibilitat de captura ràpida ens ofereix una sèrie 
d’avantatges substancials. Però cal destacar també la capacitat d’oferir 
una previsualització de la interferència en el domini del temps. Mitjançant 
diferents configuracions de l’oscil·loscopi, com per exemple el nivell de 
“trigger”, podrem ser més selectius i estudiar estrictament les 
interferències que ens interessin. Això ens pot ser molt útil per adquirir el 
màxim d’emissió en equips amb comportaments intermitents o equips 
que ofereixin algun tipus de transitori. Com comentàvem tots aquests 
avantatges tenen un preu, un punt feble del mètode en comparació al 
sistema convencional és que al mesurar instantàniament una banda 
freqüencial ampla el rang dinàmic de la mesura es redueix en amplitud. 
Aquest problema es pot agreujar per exemple si es pretén mesurar fora 
d’una càmera anecoica ja que tenim interferències externes que ens 
influenciaran constantment. 
Finalment, ens queda un aspecte a considerar. Com ja sabem avui en 
dia les noves tecnologies ens ofereixen la possibilitat de disseny d’equips 
de mesura de gran potencial i abast. Entre aquestes noves capacitats que 
ens ofereixen podem considerar processats més ràpids (en temps real), 
freqüències de mostreig més ràpides o convertidors analògic/digital 
sofisticats i d’alta resolució. Aquests nous equips de mesura d’EMC, com 
per exemple el mostrat en l’apartat 3.1.3, han estat desenvolupats per 
realitzar mesures a alta velocitat i donar altes prestacions, no obstant 
això, són molt cars i la majoria dels laboratoris de test d’EMC no en 
disposen. En aquest sentit, l'estudi presentat en aquest treball i el TDMS 
desenvolupat ofereixen un sistema de mesura més modest però a l’abast 
d’un mercat més ampli. Ja que un oscil·loscopi de propòsit general és 





   
4.  Sistema de mesura 
desenvolupat 
Anteriorment ja s’han introduït diferents idees del sistema de mesura 
desenvolupat, procedim ara a presentar les etapes principals que el 
completen així com els diferents dissenys estudiats. 
4.1  Adquisició 
El sistema de mesura en el domini del temps desenvolupat consta d’un 
oscil·loscopi d’altes prestacions de 8 bits (Tektronix DPO-7104), un bus de 
comunicació GPIB (controlador GPIB-USB 82357B) i un ordinador amb 
processador i7-3610QP amb una velocitat de rellotge de 2.3 GHz i 8 GB 
de memòria RAM. Una vegada configurada la comunicació GPIB en el 
panell principal de configuració del software, el procediment de mesura 
bàsicament consisteix en la configuració de l’oscil·loscopi per a poder 
mesurar degudament el senyal d’interès. 
 
 
Figura 4.1: Diferents etapes del sistema de mesura TDMS desenvolupat i 
hardware utilitzat. 
 
El rang dinàmic del TDMS està limitat per al funcionament del 
convertidor analògic-digital utilitzat per a mostrejar el senyal capturat per 
l’oscil·loscopi. L’ADC només pot mostrejar el senyal fins a un màxim de 
tensió o fons d’escala, que depèn de la configuració del guany en l’eix 
vertical utilitzat. Existeixen diferents factors per a proporcionar el límit 
inferior del rang dinàmic, però el factor més important és degut als 
espuris o components freqüencials no desitjats que generen les 
imperfeccions de l’ADC. Aquest fet no es pot compensar en el senyal 
capturat per això ha de ser considerat com a soroll. Dit això, 
considerarem que el rang dinàmic de l’oscil·loscopi és igual al rang 
dinàmic dels espuris SFDR “Spurious Free Dynamic Range” i a la tensió 
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màxima que no satura l’ADC. En aquest sentit és desitjable un rang 
dinàmic gran per així poder mesurar un ampli rang de diferents amplituds 
amb el menor error de quantificació i reduir la possibilitat de no tenir prou 
sensibilitat a causa d’una interferència amb una amplitud 
significativament major al conjunt d’emissions a mesurar. 
Per altra banda, atesos a que el nostre mètode de mesura pretén 
mesurar un rang establert des dels 150 kHz als 30 MHz el que 
primerament cal definir són els paràmetres de freqüència de mostreig Fs i 
de temps total de captura T per a dissenyar un sistema de mesura 
suportable des de l’òptica del hardware disponible, tenint en compte que 
disposem de la memòria i processador d’un PC personal, de la resolució 
freqüencial del sistema i també del temps de processat requerit. 
En primera instància bàsicament cal considerar que segons el teorema 
de Nyquist la freqüència de mostreig Fs ha de ser de 2 vegades superior a 
la freqüència màxima del rang a mesurar i que el temps de captura o 
temps d’enfinestrat, segons l’estratègia utilitzada, influirà directament 
sobre la resolució freqüencial del sistema T=1/Δf. Cal destacar que durant 
el desenvolupament del mètode de mesura s’han anat variant els 
paràmetres del sistema fins a trobar un algoritme que ens satisfaci, ja 
que en alguns casos les consideracions anteriors no eren suficients per a 
optimitzar el disseny. 
En el cas de la freqüència de mostreig, primerament es va estipular 
amb 125 MHz, ja que d’aquesta manera superàvem el quàdruple de la 
freqüència màxima del rang que és de 30 MHz. No obstant això, altres 
consideracions com la millora de la discretització de polsos estrets o 
possibles transitoris en contrast amb el numero de mostres resultant i el 
temps de captura ens van fer plantejar la necessitat de doblar aquesta 
freqüència de mostreig a 250 MHz. 
Altrament, al considerar el temps de captura T vam tenir en compte les 
freqüències de repetició dels polsos i la resolució en el domini freqüencial 
resultant. Posem per cas el següent exemple, si capturem 4 ms i definim 
una freqüència de mostreig de 250 MHz haurem de capturar i 




   
En aquest cas particular la resolució freqüencial a la sortida de la FFT és 
de 250 Hz pel que clarament es compleix el requeriment establert per la 
normativa CISPR i la MIL-STD-461F. 
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4.2  Post-processat 
4.2.1 Mètode 1: Algoritme amb escombrat del filtre vs. 
Mètode 2: Algoritme amb enfinestrat 
En aquest apartat es presentaran dos idees diferents de processat. Les 
presentem com a el “mètode 1” que segueix l’estratègia del receptor 
convencional amb un escombrat pas a pas, i el “mètode 2” que a 
diferència del primer mètode aprofita les característiques que ens ofereix 
l’enfinestrat per calcular l’espectre del senyal capturat en temps de forma 
més sofisticada i amb el filtrat corresponent del filtre normatiu.  
En la següent figura podem veure les etapes bàsiques del sistema de 
mesura considerant els dos mètodes plantejats per separat en la segona 
etapa. 
 
Figura 4.2: Etapes del sistema de mesura en el domini del temps proposat. 
 
En la primera etapa d’adquisició l’usuari bàsicament ha de configurar 
manualment l’oscil·loscopi per adquirir la part de senyal que interessi. 
Després ja només intervé el processat, en la primera etapa es on rau la 
principal diferència d’ambdós mètodes proposats, a partir d’aquí els 
algoritmes per el càlcul dels diferents detectors poden ser inclosos 
independentment del mètode. En cada mètode al final es corregeixen els 
valors tenint en compte les diferents correccions dels paràmetres 
freqüencials. El sistema de mesura ens generarà fitxers amb els resultats 
com a taula amb els diferents valors d’amplitud i freqüència i també les 
gràfiques guardades com a imatge. 
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A continuació es presenten els diagrames de flux de les dos estratègies 
estudiades per tal d’obtenir l’espectre del senyal mesurat amb el filtrat 
normatiu de 9 kHz.  
Algoritme amb filtrat pas a pas 
“stepped frequency scan” 
Algoritme amb enfinestrat 
“windowing” 
 
Figura 4.3: Diagrama de les diferents etapes de l’algoritme amb convolució 
pas a pas del filtre normatiu i l’algoritme amb enfinestrat. 
 
Inicialment, es va pensar en un algoritme que realitzava una estratègia 
força similar al procés realitzat pel receptor superheterodí. Aquesta 
consistia en realitzar l’escombrat d’un filtre de 9 kHz en tot el rang de 
mesura, amb la diferència que en el procediment convencional 
s’escombra el senyal per un filtre de freqüència intermèdia fix. Tot i tenir 
el mateix avantatge en quant a la reducció del temps de captura respecte 
el sistema convencional més endavant es va estudiar una opció de post 
processat més ràpida i sofisticada que consistia en aplicar la tècnica del 
windowing com a filtrat. A partir d’aquí es presenten les dues estratègies 




    
 
METODE 1: ALGORITME AMB FILTRAT PAS A PAS I CONVOLUCIÓ 
Aquest procediment duu a terme la convolució en el domini freqüencial 
entre la resposta d’una funció gaussiana realitzada amb un filtre FIR i 
l’espectre obtingut a partir de la DFT. Això vol dir que per a cada pas de 
l’espectre, en aquest cas de 5 kHz (RBW/2), es calcula amb les funcions 
específiques de MATLAB el vector que conté els coeficients del filtre i 
s’aplica la convolució entre el vector del filtre i el vector que conté els 
diferents valors d’amplitud de l’espectre. Tenint en compte el nombre de 
coeficients necessaris per a obtenir un filtre suficientment bo en relació 
amb les especificacions de la normativa i que l’operació s’havia de repetir 
5970 vegades, el procediment resultant és força lent (amb 20.000 
mostres temps de processat d’un segon per a la detecció de pic, amb 
500.000 mostres temps de processat de per a la detecció de pic 5 
minuts). 
 
Per aquesta raó, es va considerar optimitzar aquest procés, i com molts 
articles del tema presenten és va considerar en profunditat l’opció de 
l’enfinestrat “windowing”. 
Finalment cal afegir una última reflexió considerant les diferents 
possibilitats d’aquest mètode. Considerant aquest mètode 1 no ens hem 
d’oblidar que al capturar una part de temps finita implícitament estem 
aplicant una finestra rectangular, i que en aquest cas al no ser un 
enfinestrat suavitzat la DFT podria proporcionar resultats distorsionats. 
Això passa al computar la DFT com a primer pas prenent directament el 
senyal en temps. No passaria el mateix però si la convolució amb el filtre 
de resolució i el senyal es fes en el domini temporal (abans de la DFT) i es 
calculés per a cada pas la DFT independentment fent al final de 
l’escombrat el max-hold de cada un dels vectors creats. 
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METODE 2: ALGORITME AMB ENFINESTRAT 
En comparació amb el mètode anterior la principal diferència és que no 
realitzem cap convolució pas a pas i que no hem de crear cap filtre digital. 
Això ens suposa una optimització del temps de processat molt important. 
Però cal remarcar que amb aquesta nova tècnica no només millorem les 
especificacions del sistema en quant a recursos i velocitat de processat, 
sinó que també podem considerar optimitzar paràmetres del sistema de 
mesura com el solapament del filtrat “overlap” fent el pas més petit. Ens 
podem preguntar per què és important considerar aquest solapat de les 
múltiples finestres o quines influències té en la mesura. Imaginem el cas 
on la freqüència d’una sinusoïdal cau exactament en el punt entre dos 
dels pics consecutius del filtre de resolució com indiquen les fletxes 
vermelles de la figura. En aquest cas existiria un error en el nivell 
d’amplitud corresponent a la diferència entre el pic de la funció 
d’enfinestrat i el punt d’intersecció. Aquest error l’anomenen com el 
“picket fence effect” i depèn directament de la superposició del filtre de 
resolució o “overlap”. 
 
Figura 4.4: Overlap i error de “picket fence effect”. 
En l’aspecte de la velocitat de processament, aquest algoritme ens 
dóna una millora important respecte el mètode 1 ja que els càlculs i les 
operacions que ha de realitzar amb les mostres capturades són molt més 
simples. Per fer-nos una idea de la millora de la velocitat notar que per a 
1 milió de mostres el temps en calcular l’espectre filtrat és inferior a 2 
segons mentre que amb el mètode anterior parlaríem de desenes de 
minuts. Com que la teoria de l’enfinestrat ja ha estat introduïda en 
l’apartat 3.2. anem a veure ara amb més detall l’enfinestrat utilitzat.  
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En l’algoritme proposat la finestra escollida és una kaiser. L'elecció de la 
funció finestra depèn de la seva resposta en freqüència i en paràmetres 
com el nivell de lòbuls laterals, l’ample de banda del soroll equivalent, i 
l'error d'amplitud. La forma de la finestra també determina paràmetres 
del filtre RBW. Els diferents tipus de finestres es poden classificar també 
segons les prestacions que ofereixen, la “Flat top” per exemple es 
considera molt bona per la exactitud en l’amplitud de pic i la “Blackman-
Harris” de propòsit general. Destacar que en aquest termes d’aplicació la 
finestra escollida és similar a la “Blackman” per donar bones 
característiques considerant una aplicació de propòsit general. 
Mitjançant la funció específica de MATLAB kaiser(N,beta), on el 
paràmetre N defineix el nombre de punts de la finestra i la beta és el 
paràmetre de la finestra que defineix l’atenuació del lòbul consecutiu al 
lòbul principal (“sidelobe”), obtenim la funció finestra desitjada. A més 
d'afectar a la forma de l'espectre, la finestra també influeix en el temps 
d'adquisició. Es pot establir un compromís directe entre l’ample de banda 
de resolució RBW i el numero de mostres adquirides. Es fàcil preveure 
que quan més estret sigui el RBW més mostres necessitarem adquirir per 
a una mateixa freqüència de mostreig. 
 
Això ens és de gran utilitat perquè escollint els paràmetres adients, 
directament podem obtenir l’espectre amb el RBW definit per la 
normativa. Aplicant aquest concepte a un cas pràctic com el del nostre 
sistema de mesura ens estalviem l’etapa de filtrat plantejada en primera 
instància. Com que en el nostre cas mesurant emissions conduïdes és 
necessari un filtre normatiu de 9 kHz-10 kHz, en el següent cas escollint 
la finestra kaiser obtindríem un temps a adquirir de 2,5 ms com es calcula 
a continuació. 
 
Una vegada disposem del temps de captura podem obtenir altres 
paràmetres com el numero de mostres a adquirir i la freqüència de 
mostreig. Fixant una freqüència de mostreig de 500 MHz obtenim que el 
numero de mostres a adquirir són 1250000. 
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A part de la finestra escollida a la següent taula s’hi presenten altres 
alternatives i el factor d’enfinestrat corresponent. 








Quan apliquem un enfinestrat hem de tenir en consideració el factor de 
guany coherent “coherent gain” que és un factor a afegir per a escalar 
l’amplitud. Aquest factor té en compte la reducció de l’energia de la 
senyal degut a la funció de l’enfinestrat. El “coherent gain” es pot calcular 
calculant el valor mig dels valors de la finestra. 
Amb la comana wvtool(w) que en ofereix MATLAB podem representar la 




    
 
 




   
4.2.2  Simulació dels detectors 
MODEL DIGITAL DEL DETECTOR DE QUASI-PIC 
A la següent figura, com en l’apartat 2.2.3, es mostra el circuit d'un 
detector de quasi-pic analògic. En aquest sistema analògic el senyal 
desmodulat u(t) del receptor EMI convencional carrega el condensador C 
per la resistència R1 sempre que la tensió u(t) sigui més gran que la 
tensió u2(t). Aquesta és una càrrega RC típica amb constant de temps Tc. 
Si el senyal d'entrada u(t) és inferior a u2(t), la tensió u2(t) es descarrega 
per la resistència R2. A part, en els analitzadors d’espectre antics 
s’utilitzava també un detector esmorteït com es presenta en la següent 
figura. Aquest detector amb constant de temps Tm mostrava l'amplitud 
on el màxim del valor mesurat és el que es prenia com a valor de quasi-
pic. 
A la taula 6 de l’apartat 2.2.3 es mostren els valors de les constants de 
temps i dels amples de banda de la IF que comprèn la norma CISPR 16-1. 
Per a la detecció de quasi-pic normativa, el senyal d'entrada ha de ser 
mesurat almenys 1 o 2 s per assolir un estat estacionari. Els detectors de 
quasi-pic convencionals poden avaluar el senyal d'EMI mesurat per a una 
sola freqüència amb un temps aproximat de 2 s. Degut a la lentitud de la 
detecció, si aquest temps de mesura en una sola freqüència el traduïm 
per exemple a una mesura d’uns 15000 punts per una mesura de CISPR 




Figura 4.6: Detector de quasi-pic analògic (imatge extreta de la referència 
[16]). 
Utilitzant el detector de quasi-pic digital com el que es planteja en la 
referència [14] per un sistema de mesura TDMS el temps de mesura es 
pot reduir fins a un ordre de magnitud. En quest article es modela el 
procés de càrrega i descàrrega del detector analògic utilitzant filtres 
digitals IIR1. La següent figura mostra el flux del senyal d'un filtre IIR1. 
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Figura 4.7: Flux del senyal en un filtre IIR1 (imatge extreta de la referència 
[16]). 
Per al càlcul dels coeficients del filtre, s'utilitza la següent funció de 
transferència: 
 
També, s'utilitza la transformació bilineal per a caracteritzar el sistema 
RC. La transformació bilineal es defineix com: 
 
On s és la variable en el domini freqüencial, z és la variable en el 
domini de temps discret, i Δt és l’inclement de temps en la discretització 
del domini del temps. Per tal d'obtenir una precisió numèrica millorada, 
no s’utilitza la topologia normal d'un sistema de IIR2, sinó una connexió 
en cascada de dos filtres idèntics IIR1. Mitjançant un comparador es 
decideix la càrrega i la descàrrega. En el mode descàrrega el coeficient bo 
s'estableix en zero.  
El problema principal d’aquest mètode és proporcionar un senyal 
adequat per al detector de quasi-pic. Mitjançant el registre de 2 s, requisit 
del CISPR 16-1, amb un sistema TDMS i amb una freqüència de mostreig 
alta, es necessita disposar de molta memòria RAM. Arrel d’això s’han 
considerat tècniques de reducció e dades com el “fast-frame” per a 
reconstruir el senyal a partir de les diferents parts més representatives 
del domini de temps. 
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En aquest projecte per a l’algoritme de càlcul del detector de quasi-pic 
també s’ha considerat com a estudi la formulació que planteja el llibre 
presentat a la bibliografia [6]. En el llibre també es presenta un model 
digital de la funció del detector de quasi-pic com a un filtre de primer 
ordre digital amb la següent funció de transferència: 
 
On p es una variable complexa i  es la constant de temps del filtre. 
Utilitzant una integració amb el mètode trapezial com a forma 
d'aproximació d’una integral definida, 
 
Figura 4.8: Mètode trapezial compost. 
la funció de transferència del filtre discret es pot escriure de la següent 
manera: 
 
On z és una variable complexa, Td és el període de mostreig del senyal, 
i  és la constant de temps. Si considerem ara l’equació diferencial 
discreta d’aquest filtre digital com la que es presenta a continuació, 
 
on x[k] és la mostra del senyal a l’entrada del filtre, y[k] és la mostra 
del senyal a la sortida del detector, i k és el nombre de la mostra del 
vectors de temps, podrem simular la funció de transferència del detector. 
Només caldrà tenir en consideració que si el senyal d’entrada x(k) 
incrementa, els coeficients del filtre utilitzats hauran de ser els basats en 
la constant de temps de càrrega i en cas contrari, si el senyal x[k] es 
decrementa s’haurà d’utilitzar la constant de temps de descàrrega. 
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MODEL DIGITAL DEL DETECTOR DE VALOR MIG 
Inicialment per a realitzar el detector de valor mig bàsicament es 
pretenia realitzar el mètode de Bartlett i Welch efectuant la mitjana de les 
FFT mesurades per a cada un dels enfinestrats en un temps suficient 
estipulat per a la normativa. No obstant això, existeix la possibilitat de 
realitzar la mesura com en el cas del detector de QP. En aquest cas el 
temps de permanència per a cada punt mesurat en freqüència segons 
CISPR és de 1 segon. Si utilitzem el mateix procediment que el detector 
de quasi-pic presentat utilitzant la mateixa funció de transferència però 
amb la constant de temps de temps definida per el detector de valor mig 
que és de 100 ms podrem mesurar punt a punt el valor mig del senyal tot 
i l’inconvenient de la lentitud de la simulació. Considerant la 
implementació del software això ens va obrir un cert debat, una possible 
opció era la d’incloure en un mateix software les diferents possibilitats de 
mesura. On, per una banda es podria realitzar una mesura ràpida i a part 
també es podria entrar en un mode de mesura “expert” per a realitzar les 
mesures simulades amb la funció de transferència en els punts desitjats.   
Com a primera comprovació es simula amb MATLAB la resposta de 
l’algoritme de càlcul mesurant la resposta a un pols de duració de 0,3 
segons i amb una freqüència de 1 Hz. Si ens fixem en l’exemple de la 
normativa EN 55016-1 apartat 6.5.4 on es presenten els temps de pujada 
i baixada podem comprovar que la resposta obtinguda és exactament 
igual a la presentada en el document. 









Figura 4.9: Resposta de la funció de transferència del detector per a un pols 
de duració 0.3 s freqüència de repetició d’1 Hz i constant de temps del detector 
de 100 ms (Banda B). 
73 
 
   
 
4.2.3 Correcció paràmetres freqüencials  
Per a efectuar la correcció dels diferents paràmetres del “setup”, hem 
considerat els arxius que es disposen al laboratori per l’assaig d’emissions 
conduïdes. Aquests fitxers “.txt” disposen dels valors d’atenuació per a 
una sèrie de freqüències concretes i al seu dia és van crear mesurant les 
diferents atenuacions amb un VNA analitzador de xarxes. Per poder 
utilitzar-los per a la nostra mesura en primer lloc per a cada factor a 
corregir caldrà extreure els valors de cada una de les freqüències 
considerades a la mesura, és a dir, crear un vector i interpolar per a 
obtenir un valor de correcció per a cada un dels valors a corregir del 
nostre espectre calculat. Després, aquests vectors es sumaran a un 
“vector suma” amb la suma de cada un dels paràmetres freqüencials 
considerats. En el nostre cas es consideren les correccions de la LISN i 
limitador de transitoris. La principal avantatge d’aquesta prestació del 
software és que fàcilment podem incloure altres factors com l’atenuació 
del cable, o que en cas de mesurar en un altre laboratori és molt fàcil 
adjuntar-hi els diferents factors de correcció a considerar. 
A continuació es presenten les taules dels factors i la gràfica de la suma 
dels factors considerats per a el rang de mesura. 
 
 
Figura 4.10: Fitxer .txt dels paràmetres freqüencials de la LISN i del limitador 
de transitoris a interpolar. 
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5.  Mètodes de mesura 
alternatius i millores 
En aquest capítol es plantejaran possibles millores aplicables a 
l’algoritme amb l’objectiu de millorar la velocitat del processat del sistema 
o la validesa de la mesura. 
5.1 Detectors amb correcció teòrica 
en senyals de banda ampla 
Com hem pogut veure, el fet de simular la funció del detector fa que la 
mesura a realitzar necessiti molts recursos en quant a memòria o molt de 
temps de processat. És per aquest motiu que en mesures on apareixen 
interferències de banda ampla també es considera l’opció de corregir la 
mesura segons les corbes dels detectors per així obtenir el nivell correcte 
de pic, valor mig i de quasi-pic. 
Per a mesurar l’espectre d’un senyal de banda ampla s’han de tenir en 
consideració les corbes de resposta de pols per a cada un dels detectors. 
A partir d’aquestes corbes i amb la freqüència de repetició del pols 
podrem estimar directament la correcció a aplicar al nivell de l’espectre de 
banda ampla. Per a simular l’efecte d’aquests detectors, s’han de conèixer 
les corbes de resposta de pols del receptor convencional. 
 
Figura 5.1: Corbes de resposta del pols d’un receptor EMI convencional als 
detectors i per a una mesura de les bandes C i D ( ). 
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Arribats a aquest punt és important distingir la freqüència de repetició 
en la que el pols mesurat canvia de banda estreta a banda ampla. 
Aquesta freqüència equival a l’ample de banda del pols  de la banda 
de pas. Expressant l’ampla de banda del pols en funció de l’ampla de 
banda a 6 dB i considerant la funció de transferència del receptor com 
una funció gaussiana resulta, 
 
La freqüència de repetició, intersecció de les dues parts, és igual a 
l’ampla de banda de l’impuls que ve donat en funció de . Per a 
freqüències de repetició del pols més grans de l’ampla de banda del pols 
 de la banda de pas, el senyal es considera de banda estreta i és 
processat de forma lineal pel receptor. En conseqüència com podem 
observar en la figura 5.1 a partir d’aquesta freqüència la corba dels 
detectors ve donada per a una línia recta amb un pendent de 20 dB per 
dècada. Com ja s’ha presentat anteriorment les corbes del receptor 
convencional es poden trobar en la normativa CISPR 16-1, per a les 
següents consideracions són necessàries les corbes exactes per sobre i 
per sota de l’ampla de banda del sistema definit. 
Com que en una mesura en el domini del temps, el senyal només pot 
ser mesurat fins a un temps finit T, si el període To del pols és més baix 
que T sabem que es capturarà més d’un pols. Per això, l’espectre 
corresponent es considera de banda estreta. Contràriament, considerant 
el cas que en que el període del pols fos superior al temps capturat, 
sabem que només es mesuraria un pols del senyal. En aquest cas per a 
freqüències de repetició més baixes al temps de captura el sistema TDMS 
sempre veuria el mateix pols i en conseqüència obtindríem el mateix 
espectre. És per aquest motiu que en la següent gràfica s’observa que en 







   
 
 
Figura 5.2: Resposta de l’algoritme bàsic TDMS a polsos de diferent 
freqüència de repetició (imatge extreta de la referència [12]). 
Degut a aquesta limitació en la mesura és necessari obtenir una relació 
entre les corbes de resposta del sistema TDMS i les del receptor 
convencional per a poder corregir el nivell mesurat per a les interferències 
de banda ampla. Aquesta relació la podem fer coincidir en la part de les 
corbes on linealment s’incrementen el 20 dB per dècada de pujada. Per 
aquestes freqüències de repetició ambdós sistemes de mesura presenten 
els mateixos resultats ja que el TDMS no té problema per mesurar els 
senyals de banda estreta. A partir d’aquí, s’han d’incloure les corbes dels 
detectors que ens defineix CISPR16-1 en la resposta particular el nostre 
sistema TDMS. Per a fer-ho s’ha de tenir en compte el filtre de resolució 
que utilitza el nostre sistema i el temps de mesura capturat (finestra de 














    
 
 
Figura 5.3.-Corbes de correcció del pols considerant com a exemple el 
detector de quasi-pic QP(fo) un ample de banda de  = 120 kHz amb el 
temps de captura T com a paràmetre (imatge extreta de la referència [12]) 
 
 
Figura 5.4: Corbes de correcció per a cada un dels detectors en relació a un 
temps de captura de 250 µs (frep=4 kHz) i un RBW de 9 kHz. En vermell corba 
per el detector de pic, en verd quasi-pic i en blau valor mig. 
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Cal dir que durant la realització d’aquest treball es va fer un programa 
que de forma semi-automàtica mesurava amb aquest mètode. Aquest 
programa utilitzava les corbes presentades en la figura 5.4 i s’aplicava per 
a mesurar diferents polsos i seguia el procediment que es detalla a 
continuació.  
Primerament s’aplicava el “trigger” de l’oscil·loscopi al nivell pertinent 
per a capturar el pols que produeix l’espectre de banda ampla. 
Seguidament, l’espectre es calculava utilitzant la DFT i es convertia a 
l’escala corresponent (dBµV). Una vegada obtingut l’espectre el següent 
pas era el de determinar la freqüència de repetició del pols. Això es podia 
fer de forma automàtica mesurant el temps entre dos dispars de “trigger” 
o bé realitzant la DFT d’una captura amb un temps de captura més gran i 
amb una freqüència de mostreig més baixa, eliminant la part contínua de 
l’espectre resultant i buscant el primer màxim. La forma manual consistia 
en que l’usuari directament introduís el valor de freqüència que ell mateix 
observava en l’oscil·loscopi. Amb aquesta informació es podia trobar el 
valor de la correcció de pols PC(fo) en la corba de resposta de pols que 
s’havia entrat en memòria en el programa i aplicar-la. Finalment, 
l’espectre es corregia per a totes les freqüències tenint en compte els 
valors de correcció dels paràmetres freqüencials del “setup” FC(f). 
Altrament, en aquest programa també li vam incloure una tècnica com la 
superposició com la que a continuació es presenta. 
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5.2 Mètode de superposició. 
Com s’introdueix en l’apartat anterior un sistema TDMS de pre-
compliment pot mesurar correctament les interferències de banda estreta, 
però gran part dels senyals reals a mesurar tenen interferències de banda 
ampla, amb la qual cosa el sistema de mesura pot induir a errors. El que 
seguidament s’ofereix ve a ser una tècnica de mesura per a tenir en 
consideració senyals que continguin interferències dels dos tipus. 
És evident que els polsos amb una freqüència de repetició més baixa 
que l’ample de banda del receptor tenen que ser mesurats amb un 
procediment diferent. Considerant un sol pols, el dispar de l’oscil·loscopi 
es disposa en un nivell suficientment alt per visualitzar-lo. L’espectre del 
senyal es calcula aplicant el procediment bàsic i aplicant posteriorment un 
factor de correcció corresponent a la freqüència de repetició del pols per a 
cada detector com explicàvem en el punt anterior. Per a la mesura 
correcta dels pics de banda estreta, s’ha de realitzar una segona captura 
sense el pols (nivell de “trigger” igual a zero). El pas final serà el de 
combinar els dos espectres calculats. Segons es presenta en el paper 
original [12] normalment l’error és inferior a 1 dB per a senyals de banda 
estreta i inferior a 1-3 dB per a senyals de banda ampla. 
 
Figura 5.5: Espectre corresponent a la senyal de banda ampla, espectre de 
banda ampla corregit i espectre de la senyal de banda estreta (imatge extreta 





   
El procediment per a un pols esdevé senzill, però que passa si el senyal 
a mesurar inclou diferents polsos?  
Sovint el senyal mesurat conté diferents polsos amb freqüències de 
repetició diferents. En un cas d’exemple amb dos polsos de repeticions 
diferents seguint el procediment anterior hauríem de realitzar de tres 
mesures amb l’oscil·loscopi, dues finestres amb pols i una sense pols. De 
la mateix manera després de corregir les DFTs dels dos polsos amb la 
corba de correcció corresponent al detector simulat, per a cada una de les 
freqüències del rang es calcularia el nivell de superposició en funció del 
detector a utilitzar. Finalment es combinaria amb la resposta a la 
interferència de banda estreta (“trigger” al nivell de 0) i s’aplicarien les 




Figura 5.6: Procediment per a la mesura de dos polsos de banda ampla 






    
La funció per a la superposició dependrà del detector a simular. El 
detector de valor mig té un comportament lineal i això es tradueix a una 
corba de correcció que decreix 20 dB/dècada per a totes les freqüències 
de repetició que no entren dins la finestra capturada. En aquest cas 
l’espectre resultant pot ser calculat amb una simple suma dels dos 
espectres en cada freqüència. Aquesta suma s’ha de realitzar en Volts i no 
en dB. El resultat en dB estarà dins del rang entre el valor més alt de 
l’espectre dels dos senyals mesurats i 6 dB per sobre aquest nivell (el 
doble per a nivells del mateix valor). 
 
Altrament, el detector de pic té un comportament no lineal. Aquest obté 
el valor màxim en un temps establert en cada freqüència. En aquest cas 




En comparació amb els dos detectors anteriors el detector de quasi-pic 
és més complicat de descriure. Això és degut al comportament no lineal 
del detector. En conseqüència, no és possible calcular-ne analíticament la 
funció. Seguidament, es presenten dos procediments que aproximen 
notablement el comportament del detector. 
 
Cas 1: Combinació de dos polsos de la mateixa amplitud. 
La idea principal recau en que dos polsos de mateixa amplitud, després 
d’haver aplicat filtre de resolució, poden ser combinats virtualment com 
un pols de freqüència de repetició igual a la suma de les freqüències de 
repetició de cada pols. 
 
 




   
En general en qualsevol senyal s’hauran de considerar polsos de 
diferents amplituds. Per a aplicar la idea descrita els nivells s’hauran 
d’adequar de tal manera que el nivell d’un dels polsos es ajustat al nivell 
de l’altre. Per a compensar l’error del canvi de nivell es canvia la 
freqüència de repetició del pols en relació a la corba de correcció del 
detector.  
Exemple: L’atenuació d’un pols de 100 Hz és 8 dB més petita que 
l’atenuació d’un pols de 1000 Hz i x dB. Coneixent la diferència d’amplitud 
entre els polsos i buscant la nova freqüència de repetició a la corba de 
correcció podem obtenir dos polsos d’igual amplitud i diferent freqüència 
de repetició.  
 
 
Figura 5.7: Ajust dels polsos de diferent amplitud (imatge extreta de la 
referència [13]). 
Després de l’ajust aplicant el cas 1 podem considerar un pols de 
freqüència de repetició frep=frep1+frep2. La idea és substituir dos polsos 
de diferents amplituds i freqüències de repetició amb un pols d’una 




    
 
5.3 Mode “fast frame” 
Per a una mesura més avançada en el domini de temps, és necessari 
que l'oscil·loscopi ofereixi el mode “fast frame”. En aquest mode 
l'oscil·loscopi captura el temps absolut entre els diferents dispars del 
“trigger”. D’aquesta manera, en el cas que l'oscil·loscopi es dispari en 
diferents polsos, es podrà calcular els temps entre cada un d’ells. A 
efectes de comprensió en la següent figura es mostra el principi del mode 
“fast frame”. 
 
Figura 5.8: Mode “fast frame” (imatge extreta de la referència [16]). 
Amb una mesura que inclogui una certa quantitat de temps de 
“trigger”, podrem obtenir un càlcul estadístic fiable sobre els temps entre 
polsos que es produeixen amb major freqüència. Tenint en compte la 
estimació de la densitat de probabilitat del temps entre els polsos 
mesurats en un assaig i prenent-ne el valor del màxim (valor de temps 
entre polsos) tindrem el valor el qual s’utilitzarà per a la reconstrucció del 
senyal. 
L'enregistrament s’efectua amb diverses mesures d'un sol dispar 
“single-shot”. El temps per divisió en l'oscil·loscopi s'ha d'establir de 
manera que els polsos encaixin amb les captures individuals. El pols 
capturat s'utilitza per a la reconstrucció del senyal només si compleix dos 
requisits. En primer lloc, el pols no queda retallat; i en segon lloc, ha de 
ser únic, el que significa que l’amplitud de l'espectre del pols és 
comparada amb els polsos guardats. Aquest criteri de detecció condueix a 
una enorme reducció de dades. No obstant, si el pols té una amplitud 
semblant a un pols guardat anteriorment però la seqüència de polsos no 





   
composició espectral del senyal compost. Aquest fet ens porta al pas 
següent del concepte de mesura avançada TDMS. A partir de 
l’enregistrament d’una quantitat important de polsos es calcula una 
estimació fiable. L’estimació ens dóna informació sobre en quina és la 
relació en freqüència dels polsos. Ponderant a partir de l’estimació, els 
polsos són distribuïts a les marques de l’escala de temps com es 
representa en la següent figura. 
 
 
Figura 5.9: Escala de temps reconstruïda a partir de l’estimació de la densitat 
de probabilitat. 
 
Figura 5.10: Distribució dels polsos en l’escala de temps reconstruïda 
(imatge extreta de la referència [16]). 
El resultat de la distribució del polsos a l’escala de temps reconstruïda 
es mostra en la figura 5.9. Com que el senyal conté polsos de diferents 
amplituds, s’hauran de considerar les diferents resolucions de l’escala 
vertical de l’oscil·loscopi. El nivell de “trigger” de l’oscil·locopi ha 
d’adaptar-se en l’eix vertical. Això ens assegura una millora en el rang 
dinàmic de la mesura. Per a cada resultat vertical de l’oscil·loscopi es 
guardarà una escala de temps. El pas final passa per fusionar totes les 
escales de temps per a una única representació. Aquest procediment 
d’obtenir una única representació del senyal es mostra en l’exemple de 
dos escales de temps en la seguent figura. 
Distribució aleatòria dels temps delta 
86 
 
    
 
 
Figura 5.11: Exemple de la reestructuració del senyal (imatge extreta de la 
referència 16). 
En el mode “fast frame” l’oscil·loscopi també dispara als polsos 
retallats. Això significa que els temps entre els diferents dispars del 
“trigger” es consideren. Així doncs, el procediment inclou una etapa on es 
subtitueixen els polsos aleatoriament distribuits de la mesura a la menor 
resolució de l’oscil·loscopi per a la escala de temps de la mesura amb la 
resolució més alta. Això és necessari realitzar-ho als llocs on es 
superposen. En el cas que existeixin mesures amb uns ajusts veritcals de 









   
 
5.4 Mesura de la impedància de la 
xarxa per a mesures in-situ. 
En un primer moment es va considerar com a possible millora del 
software la capacitat de preveure si la mesura efectuada podia ser vàlida 
o no. Aquesta opció afegida al software està pensada bàsicament per a 
les mesures in-situ on la impedància de la xarxa pot variar. Per a simular 
una impedància de xarxa amb diferents valors coneguts vam disposar del 
següent “setup” on anàvem canviant el valor d’una resistència simulant 
així una possible impedància de xarxa. 
 
 
Figura 5.12: Setup simulador de la mesura de la impedància de la xarxa. 
Es va contemplar l’opció de mesurar amb la multisinus ja que és un 
senyal que ens dóna informació en diferents punts al llarg de tot 
l’espectre. En la part de codi corresponent a la mesura amb la multisinus, 
bàsicament es duu a terme la divisió del valor de tensió mesurat en cada 
bin i el valor de corrent mesurat amb la sonda de corrent 9123 
prèviament corregit. Es realitza la divisió en els “bins” de major amplitud 
del senyal multisinus per assegurar un valor real de la impedància, ja que 




    
  
Figura 5.13: Prova amb resistències de diferent valor i injectant diferents 
senyals i llegint amb pinça de corrent. 
En aquest cas com ja coneixem el senyal d’entrada realitzem el càlcul 
de la impedància per als punts definits, no obstant, per avaluar el fet de 
tenir valors de tensió i corrent suficientment grans en un senyal 
desconegut haurem d’imposar una condició i acceptar valors a partir d’un 
llindar. D’aquesta manera es consideraran els diferents punts vàlids per a 
realitzar el càlcul d’impedància. Aquesta segona prova es va realitzar 
mitjançant un generador de pinta. 
A continuació es presenten els resultats de mesura de la impedància en 











































Figura 5.14: Càlcul de la impedància de xarxa per als diferents valors. 
Fixem-nos que realitzant el paral·lel de la resistència de 50 Ω de 
l’entrada de l’oscil·loscopi (oscil·loscopi configurat amb resistència de 50 
Ω) i el valor de la resistència en cada cas obtenim: 
Cas circuit obert: 
 
Cas 1000 Ω: 
 




    
 
Cas 27 Ω: 
 
Cas 10 Ω: 
 
Cas 1 Ω: 
 
Avaluant els resultats pràctics en base als teòrics podem observar una 
bona relació de la comprovació de la impedància de xarxa fins als 10 MHz. 
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6.  Verificació dels mètodes 
6.1  Verificació segons normativa 
6.1.1  Validació de la precisió en tensió sinusoïdal 
Segons el punt 5.4 de la norma EN 55016-1-1:2010, la precisió de les 
mesures de tensions sinusoïdals ha de ser millor que ±2 dB (±2,5 dB per 
sobre de 1 GHz) quan l’instrument mesura un senyal sinusoïdal usant una 
impedància resistiva de 50 Ω. Amb el nou mètode de mesura es 
comprova en tot el rang que el valor d’una sinusoide de 2 mVeff sigui el 
que toqui amb un error de ±2 dB tal i com estableix la normativa 
CISPR16-1-1 citada. La conversió del valor eficaç d’amplitud en milivolts 
de la sinusoïdal a dBuV és el següent: 
2 mVeff  66.03 dBuV 
En la següent figura es representa la resposta de l’algoritme a una 






















Peak meas. DPO7104 RBW 9 kHz
Peak meas. fast fft DPO7104
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 6.1: Zoom de la resposta a una sinusoïdal de 2mV eficaços i una 
freqüència de 500 kHz. Amb color vermell resultat directe de la FFT,  






    
En primera instància la mesura pràctica es realitza amb el generador 
Hameg HM8134 i l’oscil·loscopi DPO 7104 i una freqüència de mostreig de 
125 MHz i 125000 mostres el que equival a un temps de 1 ms. La mesura 
consisteix en avaluar el valor de la sinusoide per a diferents freqüències 
del rang. Hem de tenir en compte que en les següents mesures el valor 
d’amplitud representat en les gràfiques anteriors és el del pic de la tensió, 
Si restem els 3 dB necessaris per a representar el valor eficaç el valor 
representat coincideix amb el valor teòric de 66,03 dBuV amb un error 
màxim inferior a 1 dBuV. 
 
Figura 6.2: Resposta a una sinusoïdal de 2 mV eficaços i una freqüència de 
150 kHz.  
    
Figura 6.3: Resposta a una sinusoïdal de 2 mV eficaços i una freqüència de 









   
 
6.1.2  Validació de la selectivitat global  
Segons el punt 4.5 de la norma EN 55010-1-1:2010, la corba que 
representa la selectivitat global del receptor de mesura ha d’estar 
compresa entre el límits mostrats en les figures 2 a), b) o c) de la norma. 
 
 
Figura 6.4: Límits de la selectivitat global pas-banda (figura 2b de la norma). 
Com s’ha exposat anteriorment en la primera versió d’algoritme 
(Mètode 1) es realitzava un filtrat aplicant un filtre FIR de mínim de 
30000 coeficients necessaris per a complir amb les màscares que imposa 
la norma. Cada filtre es recalculava en cada pas de l’escombrat “step” i es 
realitzava la convolució del filtre amb la senyal mesurada. El pas escollit 
era de 5 kHz però tot i tenir un pas gran si ens excedíem amb el nombre 
total de mostres capturades el temps de processat era excessivament 
lent. En conseqüència, a efectes de millorar la computació i càlcul de 
l’algoritme, agilitzar el temps de processat i poder disposar paràmetres de 
mesura més exigents es va considerar la opció de l’enfinestrat. Com a 
comprovació del mètode amb enfinestrat també es compara la resposta 
del filtre obtinguda per a una senyal sinusoïdal amb la resposta del 
mètode amb convolució. 
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A continuació es presenta el filtre de resolució utilitzat per a l’algoritme 
d’escombrat pas a pas en freqüència, en aquest cas s’ha buscat l’ordre 
mínim del filtre que complís les directrius que la CISPR16 especifica. 
 
Figura 6.5: Resposta del filtre FIR a 5 MHz amb 30000 coeficients. 
95 
 
   
 
6.1.3  Validació de la resposta als impulsos 
Segons el punt 5.5 de la norma EN 55010-1-1:2010, fins a 1000 MHz, 
la resposta del receptor de mesura als polsos amb àrea del pols de 
1,4/Bimp mVs de f.e.m. amb una impedància de font de 50 Ω, ha de ser 
igual a la resposta a una senyal sinusoïdal no modulada a la freqüència 
sintonitzada, amb una f.e.m. de 2 mV en valor eficaç [66 dB(μV)]. Les 
impedàncies de font del generador d’impulsos i del generador de senyal 
han de ser idèntiques. Es permet una tolerància de ±1,5 dB en el nivell de 
tensió sinusoïdal i aquest requisit s’aplica a totes les freqüències de 
repetició de polsos per les quals no es produeix cap solapament 
d’impulsos a la sortida de l‘amplificador de freqüència intermèdia. 
 
A una freqüència de repetició de 25 Hz per a la banda A i de 100 Hz per 
a les bandes restants la relació entre les indicacions d’un receptor de 
mesura de quasi-pic amb l’ample de banda preferit estan indicades a la 
següent taula.  
 
Taula 8: Respostes comparatives als impulsos dels receptors de mesura de 
pic i de quasi-pic per a un mínim d’ample de banda (rang de freqüències de 9 







pic (dB) per a una taxa 
de repetició de pols 
25 Hz 100 Hz 
Banda A   6.1 - 
Banda B   - 6.6 




    
Teòricament l’espectre generat a partir d’un pols dependrà de l’ampla del 
pols i dels temps de pujada i baixada. En la mesura realitzada amb el 
TDMS, sabem que el temps de pujada i baixada del pols, en el cas que el 
pols sigui molt abrupte, dependrà de la freqüència de mostreig Fs 
seleccionada i no del pols generat. Si prenem per cas Fs=125 MHz 
l’increment de temps resultant és dt=8 ns, per tant la mesura no serà 
sensible a senyals generades amb un temps de pujada o baixada inferior 
a aquest dt. 
Aquesta simple mesura ens va fer plantejar si freqüència de 
mostreig seleccionada en un primer disseny del nostre sistema de 
mesura era suficient. Finalment, es va corregir per així poder mesurar 
transitoris i senyals impulsives més estretes i es va pujar a 250 MHz o 
a 500 MHz segons el cas. Altrament, a efectes pràctics es van haver de 
considerar altres limitacions, si fixem l’ample de pols teòric necessari 
per a obtenir un espectre pla fins als 30 MHz la tensió necessària A per 
assolir l’àrea especificada era massa gran per a ser generada amb el 
generador arbitrari que disposàvem. 
 
 
Tenint en compte la limitació en tensió màxima del generador 
arbitrari: 
 
Amb aquest temps de 29,6 ns la caiguda a -20 dB/dècada es 
produeix a 10,7 MHz la qual cosa significa que cau dins del rang 
estudiat. Així doncs, de forma pràctica amb la instrumentació 
presentada no podíem avaluar utilitzant el pols normatiu però si que 
ho podíem fer de forma teòrica. 
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Figura 6.6: Pols teòric (imatge extreta de la referència [4]). 
 
 
Figura 6.7: Espectre del pols teòric (imatge extreta de la referència [4]). 
 
A continuació, com a comprovació teòrica es presenta la mesura 
realitzada amb una freqüència de mostreig de 250 MHz i pols 





    
























Peak meas. DPO7104 RBW 9 kHz
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 6.8: Mesura de l’espectre produït per un pols triangular amb temps de 
pujada i baixada de 4 ns i una freqüència de mostreig de 250 MHz. 
Teòricament podem realitzar el següent càlcul per a comprovar el 
resultat. 
 
En aquest punt de la verificació el que es va comprovar és el nivell que 
ens donava el nostre sistema en diferents tipus de polsos comparant 
també amb diferents receptors o analitzadors del laboratori i així observar 
possibles desviacions. A part, per a diferents freqüències de repetició es 
va comprovar la relació entre detectors aplicant els diferents mètodes 
presentats (mesura ràpida aplicant corbes de correcció o bé funció de 









   
 
6.2  Verificació de la sensibilitat 
Una vegada considerats els diferents aspectes plantejats referents a la 
normativa es va procedir a efectuar diferents mesures per anar validant 
pas a pas els algoritmes i analitzar els possibles errors de mesura per a 
diferents senyals. 
Una de les primeres observacions considerada va ser en quants dB el 
nivell de soroll ambient quedava del límit d’emissions industrial i 
domèstic. Com ja s’ha presentat en l’apartat de normativa la MIL-STD-
461F i la EN 55016-2-2:2011 descriuen que per a poder dur a terme 
mesures dins normativa com a mínim el nivell de soroll d’estar a 6 dB 
respecte el límit. 
En la següent gràfica es pot veure que la diferència entre el nivell de 
soroll i el nivell del límit d’emissions conduïdes per als equips de classe A 
que corresponen a l’ambient industrial (establert en la norma genèrica EN 
61000-6-4) és més gran als 6 dB. En aquest cas la diferència entre el 
nivell de senyal i soroll és molt amplia. Per aquesta raó no s’ha considerat 
disposar en el nostre sistema d’un preamplificador, ja que la sensibilitat 
del nostre sistema en aquest sentit és del tot suficient. 

















Peak meas. DPO7104 RBW 9 kHz
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 6.9: Multisinus generada amb el generador arbitrari i mesurada amb 
l’analitzador d’espectres convencional Tektronix 2712 i el TDMS (imatge 
extreta de la referència [23]). 
100 
 
    
 
6.3  Verificació dels detectors 
6.3.1  Mètode d’integració per al detector de quasi-pic 
Seguidament, a partir de diferents exemples es pretén justificar i 
comprovar els resultats que dóna el del detector de quasi-pic simulat amb 
diferents casos teòrics. 
Exemple 1: 
A partir d’un pols quadrat es pretén calcular la constant de temps de 
càrrega i descàrrega que ofereix el nostre sistema. 



















Senyal a l'entrada del detector
Senyal a la sortida del detector
 
Figura 6.10: Càlcul constant de càrrega. 
En el gràfic anterior podem apreciar el temps de càrrega a partir 
d’un pols quadrat de 5 ms d’amplada i 1 V d’amplitud. Sabent que la 
constant de temps  de càrrega es defineix com el temps necessari per 
arribar al 63 % de la tensió a un escaló, podem validar aquest temps 
esperant que la tensió del detector es situï a 0.63 V en el cas plantejat i 











   
Observant el gràfic podem donar com a favorable aquesta primera 
comprovació ja que a 1 ms el valor de la tensió es troba en un 0.63 % 
(0.63 V) i després de 5 constants de temps a 0.99 % (0.99 V) 


















Senyal a l'entrada del detector
Senyal a la sortida del detector
 
Figura 6.11: Càlcul constant de descàrrega. 
Considerant ara que l’escaló o flanc de baixada del pols quadrat es 
situa a l’instant de temps de 5 ms i que a un 37 % del senyal d’entrada 
del valor de descàrrega tenim un valor de 163 ms podem donar com a 
vàlida la constant de temps de descàrrega. Constant de temps teòrica 160 
ms, constant de temps obtinguda de 158 ms. 
Exemple 2: 
En aquest exemple es pretén estudiar la resposta del detector en vers a 
senyals polsades amb diferents freqüències de repetició de pols. 
Estudiarem si aquesta resposta del detector que depèn de la freqüència 
va en consonància amb les corbes del detector presentades en la 
normativa CISPR 16-1. 
A continuació es presenten les característiques del pols. Considerar que 
els temps de pujada i baixada són els mínims possibles considerant la 






    
 
Pols de 20 mV d’amplitud i de 0.05 ms d’amplada. Període de repetició 
del pols de 0.1 ms (10 kHz). 


















































   
 
Pols de 20 mV d’amplitud i de 0.05 ms d’amplada. Període de repetició 
del pols de 10 ms (100 Hz) 




























Figura 6.15: Espectre del senyal polsat PRF=100 Hz. 
Afegint al detector de pic una correcció de 40 dB obtenim el mateix 






    
 















Figura 6.16: Comparació dels dos espectres anteriors. Figura 6.13 i figura 
6.15 corregida. 
Considerant els senyals polsats generats amb MATLAB es calcula el 
valor de QP centrant-nos a una freqüència de 170 kHz. Aquest valor es 
calcula per a una freqüència de repetició de pols PRF de 10 kHz, 1 kHz, 
100 Hz i 10 Hz. 





















Class A limit (QP)
Class A limit (AV), Valor eficaç sinus (V)=0.019958
Filtre, Màxim sinus (dBuV)=38.3837
 









   















Sortida del detector de QP
 
Figura 6.18: Senyals d’entrada i sortida del detector. 
Valor PK PRF 10 kHz=54.5 dBµV 
Valor QP PRF 10 kHz=51.8 dBµV 
























    

















Sortida del detector de QP
 
Figura 6.20: Senyals d’entrada i sortida del detector. 
Valor PK PRF 1 kHz=54.5 dBµV 
Valor QP PRF 1 kHz=47.06 dBµV 
Amb correcció de PK de 20 dB valor d’amplitud idèntic. 


















Class A limit (QP)
Class A limit (AV), Valor eficaç sinus (V)=0.019958
Filtre, Màxim sinus (dBuV)=42.1847
 









   

















Sortida del detector QP
 
Figura 6.22: Senyals d’entrada i sortida del detector. 
 
Valor PK PRF 100 Hz =54.5 dBµV 
Valor QP PRF 100 Hz=41.7 dBµV 
Amb correcció de PK de 40 dB valor d’amplitud idèntic. 
































    
 















Sortida del detector de QP
 
Figura 6.24: Senyals d’entrada i sortida del detector. 
Valor PK PRF 10 Hz=54.5 dBµV 
Valor QP PRF 10 Hz=31.8 dBµV 




   
 
Figura 6.25: Corba de la resposta teòrica als impulsos dels receptors 
previstos de detectors de QP i valor mig. 
- Valor QP PRF 10 Hz=31.8 dBµV i valor QP PRF 100 Hz=41.7 dBµV 
Si considerem un ordre de magnitud més en freqüència seguint les 
corbes dels detectors sabem que teòricament hauríem d’augmentar el 
valor de QP en un increment ΔdBµV=10 dBµV. Com podem veure en 
aquest cas es compleix. 
- Valor QP PRF 100 Hz=41.7 dBµV i valor QP PRF 1 kHz=47.1 dBµV 
En aquest cas de 100 Hz a 1 kHz hauríem d’obtenir un increment teòric 
de 5 dB i en el cas pràctic l’obtenim de ΔdBµV=5.4 dBµV. 
- Valor QP PRF 1 kHz=47.1 dBµV i valor QP PRF 10 kHz=51.8 dBµV 
Finalment de 1 kHz a 10 kHz hauríem d’obtenir un increment teòric de 






    
Diferència entre els quasi-pics de PRF=10 kHz i 1 kHz de 4.7 dBµV. 
Diferència entre els quasi-pics de PRF=1 kHz i 100 Hz de 5.4 dBµV. 
Diferència entre els quasi-pics entre PRF=100 Hz i 10 Hz de 10 dBµV. 
 
Figura 6.26: Corba de resposta als impulsos (Banda B). 
Cal puntualitzar que utilitzant aquest mètode de càlcul el temps de 
processat és lent. En el cas anterior utilitzant una freqüència de mostreig 
de 500 kHz i un temps de 1 s el temps de processat és de poc més de 4 
minuts. 
Com a conclusió podem destacar que el mètode de mesura amb funció 
de transferència del detector de quasi-pic s’aproxima amb molt poc marge 
d’error al mètode normatiu. Destacar que els resultats obtinguts utilitzant 
aquest mètode amb funció de transferència són molt bons en termes 
d’exactitud en la mesura, però no tant viables en termes de recursos, 
temps de simulació i processat. 
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6.3.2  Mètode d’integració per al detector de valor mig 
Anem a comparar el valor teòric de la correcció a una freqüència de 
repetició de pols respecte el valor simulat amb la funció de transferència 
per al detector de valor mig. Bàsicament aquest mètode utilitza la funció 
de transferència del detector simulat de quasi-pic però utilitzant les 
constants normatives del detector de valor mig. Considerant el senyal 
polsat utilitzat per al detector de QP generat amb MATLAB es calcula el 
valor mig centrant-nos a una freqüència de 170 kHz. Aquest valor es 
calcula per a una freqüència de repetició de pols (PRF) de 10 kHz, 1 kHz, 












































































Figura 6.30: Mesura de pic i valor mig a 170 kHz amb PRF=10 Hz. 
Com podem observar en les diferents figures presentades per a cada 
mesura obtenim els següents valors del detector de valor mig: 
PRF=10 kHz 46.8 dBµV (+Δavg=17.2 dBµV) 
PRF=1 kHz 29.6 dBµV (+Δavg=19.1 dBµV) 
PRF=100 Hz 10.6 dBµV (+Δavg=19.5 dBµV) 
PRF=10 Hz -8.9 dBµV  
En aquest cas podem veure que ens aproximem notablement a la corba 









   
7.  Resultats 
Una vegada desenvolupat l’algoritme i havent-ne fet la verificació 
obtenint uns resultats positius es va procedir a realitzar mesures amb 
diferents equips del laboratori. Com a primera validació es contrastaven 
les mesures obtingudes amb el nostre sistema TDMS i amb el sistema de 
mesura convencional del laboratori GCEM que incorpora l’analitzador 
d’espectres Tektronix 2712 o el receptor ESPI de Rodhe & Schwarz. 
 
Figura 7.1: Mesura amb oscil·loscopi DPO 7104 i receptor EMI d’una font 
commutada.  
En aquesta comparativa es van mesurar fonts d’EMI de diferent 
comportament com ara fonts commutades, motors i diferents senyals 
teòriques generades amb el generador arbitrari. Notar que en aquesta 
memòria només es presenten alguns dels resultats més representatius 
que es van avaluar. 
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7.1  Mesura d’una font commutada 
Les primeres mesures realitzades de forma pràctica mesurant un equip 
complert es van fer amb una font commutada en la que podíem variar 
diferents paràmetres, per exemple la càrrega que suportava, que ens 
canviaven el nivell i ens desplaçaven en freqüència la interferència. 
Aquest cas contempla un equip que es considera com a font 
d’interferències de banda estreta, i es per això que fins i tot la versió més 
bàsica del algoritme del nostre sistema de mesura TDMS era capaç 
d’extreure’n bons resultats. En la mesura que es presenta a continuació 
podem avaluar la comparació realitzada amb els diferents mètodes de 
mesura. En color vermell s’observa la interferència mesurada amb el 
mètode de mesura desenvolupat i en color blau la mesura realitzada amb 




Figura 7.2: Senyal generada amb font commutada i mesurada amb el 
receptor EMI. i amb el sistema de mesura TDMS. 
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Com podem observar el major nivell d’interferència el presenta a partir 
de 5 MHz on comparant ambdós mesures s’observa una resposta quasi 
idèntica. La coincidència dels lòbuls de major amplitud és pràcticament 
igual. Si ens fixem el la freqüència de 8 MHz el nivell de les dues mesures 
és d’uns 47 dBµV i amb una diferència inferior a 2 dB en ambdues 
mesures. El mateix passa amb el lòbul de menor amplitud (46 dBµV) 
situat als 15 MHz. Com a primera valoració, en general podem dir que la 
semblança entre les dues mesures és molt bona i que per tant, el sistema 
de mesura desenvolupat vàlid i ens permet obtenir els mateixos resultats. 
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7.2  Mesura d’un equip de laboratori 
emissor d’interferències de banda 
ampla i de banda estreta 
A continuació es presenta també com a exemple la mesura d’un aparell 
de mesura de densitat de fluids. Es va seleccionar aquest equip perquè 
presentava un bon nivell d’interferència en tot el rang estudiat i a més a 
més estava format per electrònica de control digital incorporant un 
display i un microcontrolador i electrònica analògica com un motor. Com a 
cas representatiu, el consideràvem un equip molt complet considerant el 
diferents tipus d’interferències que ens podia proporcionar. 
En aquest cas potser podem interpretar més diferències entre les dues 
mesures, això és bàsicament perquè en aquest cas la interferència 
mesurada en temps variava considerablement segons el temps capturat. 
Possiblement hagués estat una bona opció  haver capturat un temps més 
gran format per diferents captures degudament corregides. No obstant 
això, podem considerar una bona similitud entre les mesures dels dos 
mètodes. 
 
Figura 7.3: Senyal generada amb viscosímetre (equip amb electrònica de 




   
Sobre el lòbul que hi ha a la part d’alta freqüència podem dir que la 
diferència entre els dos màxims mesurats és inferior a 1 dB i que 
coincideixen en freqüència. Considerant que la incertesa en els assaig 
d’emissions conduïdes normalment està entre els 2 i 3 dB, les diferències 
que s’observen tampoc són tan grans, per tant podem considerar com a 
bons els resultats obtinguts. 
118 
 
    
 
7.3  Mesura d’un equip amb 
diferents modes de funcionament 
i intermitències 
Com a cas més representatiu dels avantatges que ens ofereix el 
sistema de mesura en el domini del temps es presenten les mesures 
realitzades a una rampa automàtica desplegable. Aquest cas és molt 
exemplificatiu, sinó el que més, al considerar un equip amb diferents 
cicles els quals produeixen diferents tipus de interferències. 
Amb aquest objectiu i propòsit d’avaluar en un cas real l’aplicabilitat i la 
exactitud del sistema de mesura TDMS implementat, es va realitzar una 
mesura d’emissions conduïdes d’un escaló desplegable utilitzat per al 
transport ferroviari. En aquest cas es comparen estrictament els resultats 
que pot donar el sistema convencional respecte els resultats que obtenim 
amb el nostre sistema de mesura. 
L’equip mesurat presentava 3 modes de funcionament; el primer el 
definit com a mode “standby”, on l’escaló desplegable està recollit 
(posició inicial); el segon mode que és quant l’escaló s’està desplaçant; i 
l’últim mode que es considera quant l’escaló es troba totalment desplegat. 
7.3.1  Resultats del mètode estàndard 
En aquest cas les mesures es van realitzar tenint en compte les 
especificacions definides en les normes d’emissions conduïdes i el 
receptor ESPI de Rohde & Schwarz. En la mesura es va duu a terme un 
“max-hold” amb el detector de pic per a capturar les interferències que 
presentaven els diferents modes de funcionament de l’equip. La següent 
figura presenta els resultats obtinguts després d’una mesura amb 
diferents escombrats que va durar aproximadament de 20 minuts. 
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Peak meas. EMI receiver
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 7.4: Mesura de pic estàndard d’un equip cíclic (imatge extreta de la 
referència [23]). 
De la gràfica anterior en podem extreure una conclusió molt evident, la 
mesura no sempre capta el pitjor nivell d’emissió o està molt lluny del 
pitjor cas. Particularment, entre els 250 kHz i 1 MHz està clar que 
l’escombrat s’ha executat en un mode que no presentava el nivell 
d’emissió més crític. A més a més, cal considerar que el temps de 
realització de la mesura ha estat lent fruit d’haver de realitzar un “max-
hold” amb diferents escombrats. 
7.3.2  Resultats del mètode TDMS 
En aquesta secció es presenten les mesures realitzades amb el mètode 
de mesura TDMS implementat. Les captures en el domini de temps es van 
fer per a cada un dels diferents modes de l’EUT comentats. En la següent 
figura es representa amb vermell la interferència mesurada quan l’escaló 
està en moviment, mentre que la interferència capturada de color blau 
correspon al mode on la plataforma està totalment desplegada. Notar que 
el mode “standby” referent a quan la plataforma està guardada no es 
representa ja que presentava un nivell d’interferència negligible en 
comparació amb les dues representades. 
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Meas. actively braked DPO7104
Meas. moving DPO7104
 
Figura 7.5: Senyals mesurades amb oscil·loscopi en diferents estats o cicles 
de l’equip (imatge extreta de la referència [23]). 
En aquesta figura anterior es pot observar en el domini del temps que 
ambdós interferències són bastant diferents. Quan l’escaló s’està movent 
(plot vermell) apareix un pols amb un temps de caiguda llarg en 
comparació a quan la plataforma està totalment desplegada. En la 
següent figura 7.6 es presenten els espectres corresponents de les 
captures anteriors d’ambdós modes. 














Peak meas. actively braked DPO7104 RBW 9 kHz
Peak meas. moving DPO7104 RBW 9 kHz
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 7.6: Espectres dels senyals mesurats amb oscil·loscopi en diferents 
estats o cicles de l’equip (imatge extreta de la referència [23]). 
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D’aquesta figura en podem destacar la diferent contribució dels dos 
modes mesurats. Altre cop en vermell es presenta el mode on la 
plataforma s’està movent, com podem veure la major contribució 
d’aquest mode es presenta de 150 kHz a 1 o 2 MHz, mentre que en blau 
(mode on està totalment desplegada) presenta el màxim d’emissió el rang 
alt de freqüència. En conclusió, podem dir que el pitjor cas de tot el rang 
de mesura s’ha obtingut molt ràpidament tan sols amb dos captures en el 
domini del temps. 
7.3.3  Mètode TDMS vs. Mètode estàndard 
Finalment en la figura 7.7 es comparen els resultats de cadascuna de 
les dues metodologies. Com podem apreciar el resultat del TDMS 
(vermell) es compara amb el resultat del mètode normatiu estàndard 
(blau). 


















TDMS peak meas. DPO7104 (max hold)
Peak meas. EMI receiver
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
 
Figura 7.7: Comparativa amb el pitjor cas “max hold” realitzat de les 
mesures amb TDMS i la mesura realitzada amb un receptor convencional 
(imatge extreta de la referència [23]). 
La primera conclusió que en podem extreure és que la mesura 
efectuada amb el nostre sistema TDMS completa els trams o espais on 
l’altre sistema no n’és capaç de captar el màxim d’emissió. Com hem 
pogut veure anteriorment aquestes discontinuïtats que presenta la 
mesura efectuada amb el mètode de mesura estàndard són propiciades 
per la incapacitat de mesurar els diferents modes per separat utilitzant 
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una tècnica menys eficient que la que la presentada en el TDMS. 
Altrament, una de les avantatges més importants del mètode dissenyat és 
que la totalitat de l’espectre del rang de mesura s’obté tan sols amb 32 
ms. Tenint en compte que amb el mètode convencional vam tardar 20 
minuts per a obtenir una mesura sense garanties de màxim d’emissió 




   
8.  Conclusions 
Al juny del 2010, el Comitè Internacional Especial de Pertorbacions 
Radioelèctriques CISPR va publicar l’”Amendment 1” a la tercera edició de 
la CISPR 16-1-1, i per primera vegada, el document va incloure l'ús 
d'instruments de mesura basats en la FFT. Aquesta introducció de la 
mesura en el domini de temps, principalment, permet una reducció 
significativa dels temps de mesura sense afectar l’exactitud, i per aquesta 
raó, en el últims anys el nou mètode ha estat comparat en varies 
publicacions respecte la metodologia convencional. En aquesta línia, una 
de les principals motivacions d’aquest projecte es basa en els avantatges 
que pot oferir el sistema de mesura en el domini del temps TDMS 
respecte el mètode convencional.  
Considerant el mètode estàndard per a la mesura d’emissions 
conduïdes i el llarg temps de mesura que suposa l’escombrat pas a pas, 
sovint l’enginyer d’EMC pot tenir problemes per a mesurar equips que 
produeixen pertorbacions de forma intermitent o en mesures in-situ. En 
aquest primer cas, al mesurar una font d’interferència intermitent, tot i 
realitzar més d’un escombrat és dificulta en escreix la possibilitat de 
mesurar el màxim d’emissió. D’altra banda, en l’escenari de mesures in-
situ el sistema de mesura convencional pot ser susceptible a mesurar 
interferències no desitjades. Per a donar solució a aquests problemes, en 
aquest projecte es desenvolupa un sistema de mesura realitzat amb un 
oscil·loscopi d’altes prestacions connectat via GPIB amb un PC on 
s’obtenen els resultats de la mesura mitjançant un post processat en 
MATLAB de la captura en temps. Considerant el post processat 
implementat, cal dir que s’ofereixen diferents estructures d’algoritme les 
quals contemplen estratègies de mesura diferents. 
Aquest projecte demostra que el mètode desenvolupat permet estudiar 
diferents tipus d’interferències i obtenir-ne informació de tot l’espectre 
freqüencial en un instant. Per al mètode de mesura en el domini del 
temps presentat s’ofereixen dos opcions de post processat anomenades 
Mètode 1 i Mètode 2. El Mètode 1 segueix un post processat similar al 
receptor EMI estàndard oferint un filtrat pas a pas en el rang de 
freqüència obtingut a partir del temps capturat, mentre que el Mètode 2 
aprofita les particularitats de l’estratègia d’enfinestrat per així obtenir 
directament tot l’espectre amb el filtrat corresponent. 
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Altrament, per als detectors normatius de quasi-pic i de valor mig que 
requereix la mesura d’emissions conduïdes podem considerar dos tipus de 
mesures. Podem obtenir una mesura instantània i aproximada utilitzant 
les corbes de simulació dels detectors i el mètode de superposició. On en 
aquest cas l’usuari haurà de estudiar el senyal en temps i segons el seu 
criteri distingir si ha d’aplicar una correcció depenent a una freqüència de 
repetició. O bé realitzar una mesura lenta amb una funció de 
transferència que simula la resposta dels detectors. Aquesta resposta 
s’obté fidel amb les constants de temps dels detectors normatius. Notar 
que en aquesta segona opció de simulació de la resposta dels detectors, 
segons el PC utilitzat els temps de processat podran variar, però sempre 
es podrà realitzar la captura en temps i treballar a posteriori sobre aquest 
senyal, la qual cosa significa que per a un estudi complert es podrien 
realitzar diferents mesures in-situ o a laboratori realitzar més tard el 
processat respectiu. 
En quant a la validació del sistema desenvolupat, en primera instància, 
el sistema TDMS s’ha validat utilitzant diferents tipus de senyals teòriques 
i senyals creades amb el generador arbitrari com per exemple el senyal 
multisinus. Una vegada passades aquestes primeres etapes de validació, 
s’han mesurat equips reals, comparant els resultats obtinguts pel sistema 
proposat amb els del sistema de mesura d’emissions conduïdes del 
laboratori del grup de compatibilitat electromagnètica de la UPC, sistema 
de mesura el qual inclou un receptor EMI acord amb la normativa d’EMC. 
La comparativa ha estat satisfactòria resultant una bona coincidència en 
les mesures. Com a cas especial, aquesta memòria presenta un cas molt 
representatiu d’ un equip amb un comportament cíclic i intermitents 
modes de funcionament a efectes de demostrar una millora substancial 
respecte el mètode de mesura convencional en consideració amb l’estudi 
d’aquests tipus d’equips. En aquest cas queden demostrats els clars 
avantatges del procediment en quant a temps de mesura i estudi de les 
diferents interferències com transitoris o detecció de pitjors casos en els 
màxims d’emissió, així com els bons resultats obtinguts. 
A més a més, també s’han ofert diferents possibilitats per millorar les 
mesures en l’àmbit industrial, més concretament en les mesures in-situ, 
on el mètode ofereix millores com el fet de poder estudiar diferents 
interferències en un ambient molt sorollós. Com que en una mesura in-
situ no totes les interferències presents en la mesura són interferències 
que volem mesurar, clarament el fet de poder realitzar una mesura 
instantània i poder avaluar la interferència en temps i oferint condicions 
de “trigger”  ofereix un clar avantatge respecte el mètode convencional.  
125 
 
   
Destacar que tots aquests avantatges i resultats també es detallen en 
l’article adjunt que vam elaborar els membres del departament GCEM de 
la UPC en l’apèndix II. Aquest article va ser publicat al congrés EMC 
Europe 2014 [22]. 
Com a possibles línies futures cal dir que conceptes presentats en 
aquest treball com l’arquitectura del software i el hardware utilitzat són 
també útils i es poden traslladar a les mesures d’emissions radiades. Tot i 
que cal prendre certes consideracions respecte els paràmetres de la 
mesura i el temps de processat. Considerar també, les diferents 
estratègies que es presenten en l’apartat de millores del mètode com per 
exemple l’opció de poder calcular la impedància de la xarxa per a obtenir 
informació sobre si la mesura pot ser vàlida o no, o el mode “Fast-frame” 





    
9.  Apèndix I – Manual d’usuari 
En aquest apèndix s’inclou el manual d’usuari d’una versió de software 
desenvolupada com a mètode de mesura amb detector de pic. Aquest 
software es manipula des d’una interfície gràfica GUI de MATLAB i és 
compatible amb diferents models d’oscil·loscopi. 
 
Peak Detector for Windows, Beta version 
 
Minimum System Requirements 
Depending on the system capabilities the processing time will change 
between one or few minutes. 
 
Installing Peak Detector 
 
1. The packed “peakdetector_pkg.exe” file contains: 
MCRInstaller.exe The following program requires “MCRInstaller.exe” 
MATLAB Compiler Runtime to work. 
Peakdetector.exe Program used for measuring conducted emissions. 
Once the oscilloscope is adequately configured, execute 
“Peakdetector.exe” to realize de measure.   
 
2. AGILENT IO Libraries for the GPIB controller are required. These can 
be downloaded from: 
http://www.home.agilent.com/agilent/software.jspx?cc=ES&lc=eng&ck
ey=1184883&nid=-536902639.350794.02&id=1184883&cmpid=21376     
 
3. Execute “MCRInstaller.exe” and follow the steps. Ensure that the 
MATLAB Compiler Runtime (MCR) is installed on target machine, and 




   
 
4. Ensure that the Agilent IO Control is installed on the computer. 
 
After installation  
 
1. Create a new folder e.g. “factors” and add only different required 
factors files of the current measure with “.txt” extension. 
If your measure doesn’t require any correction create “factor0.txt” file 
in the created folder “factors” with two columns and 0 dB values in the 




2. Ensure that different factors files have following format: 
(2 columns. first column: frequency in Hertz; second column: 






    









5. Add the path of the output directory folder with a backslash “\” in 






   
6. Before running “peakdetector.exe” routine, adjust the manual 
configuration of the oscilloscope (in order to optimize the sensitivity, 
previously adjust the scale of the selected channel) and check all other 
important configurations that can affect in the measure as the 50 Ohm 
termination or the time reference.  
 
7. Select the options of your interest (limits, units, channel and 
Oscilloscope). 
 
8. RUN.  
 
9. "Save as" menu will be appear, choose the directory and introduce 
the name to save generated files. 
10. Different program check points are written in the measurement 
panel.  
Two figures are plotted, time domain captured signal and the spectrum 
of this. The image that contains the spectrum is saved in the output file 
with “.emf” extension and also, the corresponding text file with the 
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Abstract—In Electromagnetic 
Compatibility emission measurements, a 
common problem takes place when 
equipment producing intermittent 
disturbances are measured according to 
standard procedures. In many cases, it 
is impossible to capture the maximum 
emission using conventional receivers 
with only one or several sweeps. A 
significant measurement improvement is 
possible when time-domain captures 
and post-processing implementing 
digital fast Fourier transform (DFT) is 
used to obtain the frequency spectrum. 
In addition, the time-domain method 
offers the possibility to capture all the 
spectrum frequency range of one single 
event and evaluate rapidly all the 
different functional mo Abstract—In 
Electromagnetic Compatibility emission 
measurements, a common problem 
takes place when equipment producing 
intermittent disturbances are measured 
according to standard procedures. In 
many cases, it is impossible to capture 
the maximum emission using 
conventional receivers with only one or 
several sweeps. A significant 
measurement improvement is possible 
when time-domain captures and post-
processing implementing digital fast 
Fourier transform (DFT) is used to 
obtain the frequency spectrum. In 
addition, the time-domain method offers 
the possibility to capture all the 
spectrum frequency range of one single 
event and evaluate rapidly all the 
different functional modes of a complex 
EUT. In this paper, the time-domain 
method is described and validated for 
conducted emissions test. For the 
validation proposes, a multisine signal is 
measured using the developed method 
and the results are compared with 
results acquire from an EMI receiver. 
Finally, after validation, the time-domain 
method is applied to complex equipment 
observing the main advantages that the 
developed method provides. 
Index Terms—electromagnetic 
interference; conducted emissions, time-
domain measurement; discret fast 
Fourier transform (DFFT). 
I. INTRODUCTION 
In June 2010, International Special 
Committee on Radio Interference 
publishes Amendment 1 to the third 
edition of CISPR 16-1-1, and for the first 
time, the document includes the use of 
FFT-based test instruments for standard-
compliant measurements. The 
introduction of time-domain measuring 
systems, principally, allows a significant 
reduction in measurement times without 
affecting accuracy, and for this reason, 
many comparisons with the conventional 
methodology are discussed recently. 
When the conventional method is 
used, EMI measurements are carried out 
by EMI receivers operating in the 
frequency domain. Classic 
superheterodyne test receivers convert 
its input signal trough a number of 
intermediate frequencies (IF). At the 
final intermediate frequency selected, IF 
filter is appliqued to obtain the desired 
resolution bandwidth established in the 
standards, for example 9 kHz in 
conducted emissions measurement. 
Taking conducted emissions as an 
example, when a receiver according to 
the standards is employed to measure 
the frequency spectrum band from 150 
kHz to 30 MHz, the receiver is tuned 
using a small frequency step along the 
frequency range. To avoid errors such as 
picket fence effect [3], the step has to 
be smaller than the measurement 
bandwidth; therefore measuring a 
spectrum takes a correspondingly long 
time. In the frequency sweeping, 
between the center frequencies of the 
consecutive selective filters, an error is 
obtained owing to the attenuation 
difference (filter with Gaussian form). 
The system can reduce this error 
reducing the frequency step and getting 
more overlapping but it also supposes 
more bins to calculate and spend more 
time in processing. Annex B of CISPR 




    
dwell times. From the standards, the 
minimum total sweep time of each 
CISPR bands can be calculated reaching 
the results observed in TABLE I. 












20 s/kHz:  
2820 s 
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C/D 30 MHz to 1GHz 
1 ms/MHz: 
0.97 s 
20 s/MHz:  
19400 s 
 
An optimum EMC measurement must 
account for the settling time of the 
resolution bandwidth and the timing of 
the measured disturbance. Considering 
the different sweep timings presented on 
TABLE I, measuring equipment that 
produce intermittent disturbances could 
be a difficult task. For instance, if an 
Equipment Under Test (EUT) such as a 
lift is going to be measured some 
complications will be found. When a lift is 
measured, probably the main 
contributions to the electromagnetic 
emissions will be due to the instants 
where the EUT is having peaks of 
consumption. In the case of a lift, peak 
consumptions when the movement is 
starting or it is braking will produce large 
electromagnetic interference. More than 
this, this type of disturbances uses to be 
broadband, so they are spread over a 
large portion of the frequency spectrum. 
For those reasons, it can be complex to 
measure this kind of intermittent 
disturbances with the conventional 
method based on the EMI receiver as the 
interference with the highest values is 
produced in a short period of time. This 
implies that to get the maximum level of 
interference in all the frequency range it 
could take excessively long periods of 
time. In the literature there are some 
examples explaining this hard limitation 
when EMC tests are performed according 
to the standards; one of this examples is 
when EMC emissions tests are carried 
out at the automotive sector [4]. 
Moreover, new hybrid or electric vehicles 
could not be measured as ignition motors 
configuring the vehicle in an idling state. 
For fully emissions characterization, tests 
must be performed in different modes of 
the vehicle, pulling away, breaking or 
running [5]. 
Time domain EMC measurements can 
solve many of these problems as it could 
provide a quick acquisition method to 
catch the intermittent disturbances. 
Furthermore, time-domain 
measurements are also really remarkable 
concerning its applicability to industry in-
situ EMC measurements. In industry 
installations, large complex equipment 
must be measured many times at in-situ 
conditions due to its size or working 
requirements. In this measurement 
conditions undesired interferences 
coming from other machinery or ambient 
noise can disturb the emissions 
measurement. For this reason it is really 
interesting to develop measurement 
techniques in time-domain to reduce the 
measurement time avoiding the effect 
produced by external sources. Another 
reason to apply this time-domain 
techniques in the industry sector is to 
measure properly all the discontinuity 
interferences generated by complex EUT, 
as usually they have many motors, etc. 
with large time cycles. 
Nowadays new technologies provide 
us with many powerful potential 
capabilities. Among them we can 
consider faster processing procedures 
(real time), faster sample rates or 
sophisticated ADCs with high resolution. 
New EMC measurement equipment has 
been developed to carry out high speed 
measurements, however they are 
expensive and most of EMC test labs do 
not have them. In this direction, the 




   
paper is to determine if the 
measurements carried out with a general 
purpose oscilloscope are suitable to 
reach similar results as the obtained with 
the standard EMI receiver. In the next 
sections of the paper, the proposed Time 
Domain Measurement System (TDMS) is 
explained and validated by some 
measurements. 
II. METHODOLOGY 
The developed Time Domain 
Measurement System requires a general 
purpose oscilloscope and a computer to 
automate the measurements (GPIB) and 
to perform the required post processing 
stage to obtain the final results as a 
frequency domain plot. The oscilloscope 
employed in this study is a Tektronix 
DPO 7104 that has been set on single 
acquisition mode with 20 ksamples 
record length to perform EMI conducted 
measurements. Furthermore, the 
frequency sampling also must be set 
properly to acquire a time-domain signal 
good enough to the frequency spectrum 
considered. According to the sampling 
theorem, the required sampling 
frequency fs should be equals as twice 
the wanted maximum frequency fmax 
(Nyquist frequency) of the calculated 
spectrum. To avoid aliasing errors, it is 
recommended to set a higher fs. In this 
case, for the conducted emissions 
measurement, which has fmax=30 MHz 
according to the standards, 
fs=125Msamples/s. has been selected to 
avoid aliasing. Next, when user executes 
the routine program, oscilloscope is 
configured and the capture is done 
transferring and saving time vector data 
in the computer. Immediately, user can 
execute processing algorithm and get the 
final spectrum results. The data process 
described for the TDMS presented is 
shown in Figure 1. 
 
 
Figure 1. TDMS proces. 
The TDMS post processing algorithm 
is implemented with MATLAB. First, 
stored data is loaded in MATLAB; 
afterwards discrete fast Fourier 
Transform DFFT is calculated with 
MATLAB DFFT function obtaining a vector 
with the frequency spectrum from 0 Hz 
to fs/2. In the next step, a resolution 
bandwidth filter routine in compliance 
with the CISPR16-1-1 filter masks is 
applied. This part of the process consists 
in shifting the created FIR filter along the 
frequency range, obtaining the 
convolution vector of the acquired signal 
and the filter for each frequency step. 
For the peak detection the maximum 
amplitude of each vector is taken. As 
seen, if the step of the filtering sweep is 
reduced, the system has better accuracy 
but always losing in terms of time 
processing. The next stage is to apply 
the correction factors of the 
measurement setup (like the attenuation 
of the LISN, transient limiter or the 
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factors are interpolated and applied to 
each frequency bin calculated at the 
filtering routine. Finally, the different EMI 
detectors can be implemented in this 
program structure. However, depending 
on the selected detector, routine 
execution time will change. Using a 
personal computer with intel Core i7-
4700M, 8 GB RAM and with Windows 7, 
it takes less than 1 minute to obtain the 
peak detection of a single capture of 
50000 samples at 125 Msamples/s. 
The TDMS dynamic range is limited by 
the analog-digital converter ADC of the 
oscilloscope used to sample the captured 
signal. The ADC can only sample the 
signal up to a maximum, full-scale 
voltage, which depends of the number of 
bits; typically oscilloscopes have an 8-
bits resolution. The question is if this 8-
bits resolution will be enough to obtain 
the spectral response of the EUT 
according to the sensibility required at 
the EMC conducted emissions standards. 
Other factors provide the lower limit of 
the dynamic range, for instance, the 
factor due to spurious or unwanted 
frequency components generated by the 
imperfections of the ADC. This cannot be 
compensated in the signal captured, by 
this, it should be considered as noise. 
Thus, the dynamic range of the 
oscilloscope is equal to the spurious 
dynamic range Spurious Free Dynamic 
Range (SFDR) and the maximum voltage 
that does not saturate the ADC. 
A large dynamic range is desirable to 
be able to measure a wide range of 
powers of different signals and reduce 
the possibility of not having enough 
sensitivity due to an external 
interference. For this reason, is 
interesting to know the signal-to-noise 
ratio (SNR) ratio that TDMS can offer. 
III. VALIDATION 
The goal of this section is to validate 
the methodology described before. The 
validation will be carried out at the 
frequency range defined for conducted 
emissions, from 150 kHz to 30 MHz. A 
comparison is performed between results 
obtained from the conducted emissions 
method defined in the standards and the 
results reached with the methodology 
explained before using the time-domain 
captures acquired by the oscilloscope. 
The validation procedure will also permit 
us to determine if the sensibility of the 
oscilloscope in comparison with the 
conducted emission sensibility defined at 
the CISPR standard is sufficient or 
maybe it is necessary to use a 
preamplifier. For this reason, some 
requirements of the system as sensitivity 
or dynamic range were previously 
studied. 
Firstly, an arbitrary signal generator 
(Agilent 81160A) has been selected as 
an interference source. It has been 
employed to evaluate, with the desired 
repeatability and accuracy, the proposed 
system. The synthesized signal 
generated is a multisine that offers 
different known uniform distributed sine 
bins along the studied range. The 
constructed multisine has 20 ksample of 
record length and is generated 
continuously with a 125 Msamples/s 
sample rate with amplitude of 50 mV. 
Conducted emissions measurement 
was performed in accordance with the 
setup specified in CISPR16-2-1 standard. 
The arbitrary signal generator was placed 
on a table as it was the EUT of the 
conducted emission test; moreover, all 
the elements described in the standard, 
such as the coupling planes or the Line 
Impedance Stabilization Network (LISN) 
were used in the test set-up. To acquire 
the signal coming from the arbitrary 
generator, as it was the interference 
generated by the EUT, a Rohde & 
Schwarz ESPI receiver was used to carry 
out measurement according to the 




   
domain captures the measurement 
equipment used is a DPO7104 Tektronix 
oscilloscope; the oscilloscope was 
configured on single acquisition mode 
with 20 ksamples record length and 
synchronized with the arbitrary generator 
at the same time reference. Then the 
post processing procedures, including the 
FFT calculation, are executed. The 
following graph presents the comparison 
of the multisine signal acquired with the 
oscilloscope and the EMI receiver. 
 

















Peak meas. DPO7104 RBW 9 kHz
Class A limit (QP)
Class A limit (AV)
Fi
gure 2.  Measurement comparison of the acquire 
multisine using the EMI receiver and the 
oscilloscope. 
 
From Figure 2 it can be concluded that 
the difference between noise level and 
conducted emission limits levels for an A 
class ambient established for EN 61000-
6-4 is greater than 6 dB in both 
methods. Present case shows that the 
difference is more than 20 dB when we 
use the new time domain proposed 
method. For this reason, is considered 
that a preamplifier is not required to 
carry out measurement with the 
sufficient sensibility. 
If the results obtained with both 
methodologies are matched it can be 
seen that the difference obtained at the 
measured maximum in most cases is less 
than 1 dB. Furthermore, to quantify the 
similarity of two datasets, making them 
objective to discuss data on a similar 
basis and scale of comparison, available 
validation methods should be used. 
Current validation methods offer the 
possibility to assess the ranked results as 
an expert does. One of the methods 
most widely used nowadays in the 
Electromagnetic Compatibility field, is the 
Feature Selective Validation method 
(FSV) [6] [7]. FSV provides us a 
quantitative and also a qualitative result 
based on the differences on the 
amplitude and the shape; therefore, 
there are three main indicators 
Amplitude Difference Measure (ADM), 
Feature Difference Measure (FDM) and 
Global Difference Measure (GDM). 
When the comparison is carried out on 
the data sets obtained with the EMI 
receiver and the time-domain captures 
and post-processing, the value of the 
ADM is 0.35, the FDM is 0.53 and the 
GDM is 0.7. This GDM value is related 
with a “Fair” qualitative description 
result. 
But, if we take into account the last 
improvements carried out for the FSV 
algorithm, where distance to reference 
limits are taken into account to weight 
the data close to them and to avoid the 
influence of the differences of the noise 
floor [10], the following results are 
reached. This time the ADM is 0.13, the 
FDM is 0.16 and the GDM is 0.23 which 
corresponds to a qualitative description 
of “Excellent”. On this basis, we can 
conclude that the developed time-domain 
method provide excellent results when 
we compare its measurements with the 
EMI receiver ones. Once the 
methodology has been validated is time 
to apply it to a measurement of a EUT 
that presents cyclic interference 
behaviour. 
IV.   RESULTS 
In order to evaluate the applicability 
and accuracy of the implemented TDMS 
in a real case, a conducted emission 
measurement of a sliding-step used for 
railway transport applications has been 
performed. A comparison of the TDMS 




    
method has been done to compare 
results and also to analyze the 
advantages that the developed time-
domain method offers.  
Regarding the measured EUT, it has 3 
modes of work; the first one is defined 
as the standby mode, where the sliding-
step is inside at the initial tidied up 
position; the second mode is when the 
step is sliding; the last mode is when the 
step is at its complete extended position. 
A. Standard method results 
In this case the measurements have 
been carried out following the 
specifications defined in the standards 
for conducted emissions with Rohde & 
Schwarz ESPI receiver. A maxhold peak 
measurement was set to capture the 
interferences produced by the different 
EUT modes. Figure 3 shows the results 
obtained after a measurement period of 
around 20 minutes. 
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Figure 3.  Standard peak measurment of the 
sliding-step EUT 
From the plotted measurements it can 
be observed the trouble of measuring a 
EUT that produces intermittent 
disturbances. Depending on which EUT 
mode is active when the receiver 
performs the frequency sweep, the 
measurement reaches the maximum 
emission amplitude level or produces a 
frequency response far away from the 
worst emission case. For instance, 
between 250 kHz and 1 MHz it is clearly 
observed that the frequency sweep has 
been carried out when the EUT was in a 
different mode from the maximum 
emission one. 
B. TDMS method 
In this section, measurements 
employing the time-domain methodology 
are carried out. The oscilloscope was set 
according to the parameters defined at 
the methodology section. It is essential 
to configure properly parameters such as 
the dynamic range, the sample rate and 
record length to achieve representative 
results. In fact, the oscilloscope was set 
to perform measurement from 150 kHz 
to 30 MHz which is the conducted 
emission frequency range. 
Time-domain captures were acquired 
for all the different EUT identified 
working modes. As it has been classified 
before, there are three different 
situations. In Figure 4 red plot 
corresponds to the interference 
measured when the step is moving and 
the blue one shows the time-domain 
capture when the step is totally 
extended. Finally, the mode where the 
step is inside in standby mode is not 
represented in Figure 4 as its emission is 



















Figure 4.  Oscilloscope measurement when the 
step is in extended mode (blue) and in sliding 
mode (red). 
In Figure 4 it can be observed that 
both EUT working modes produce 
different time-domain emissions. As an 
example, when the step is moving (red 




   
appears in comparison with the mode 
where the step is totally extended. In 
Figure 5, the corresponding frequency 
spectrums after applying TDMS post 
processing routine of each of captured 
time signal is shown. 
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Figure 5.  TDMS peak measurement. Estended step 
mode (blue) and sliding-step- mode (red). 
From Figure 5, it is obviously noticed 
the different contributions that produces 
to the spectrum the two measured 
modes. In red it is plotted the spectrum 
of the interference when the step is 
moving; the main contribution of this 
mode to the emission spectrum is at the 
lowest frequency range (from 150 kHz to 
1 or 2 MHz). In contrast, when the 
spectrum contribution of the extended 
step is evaluated (blue plot), its main 
contribution falls into the high frequency 
range. In conclusion, the full-spectrum 
worst case is obtained with only two 
time-domain captures, and it is rapidly 
detected that the worst case for low 
frequencies is when the step is moving 
and for high-frequencies when the step 
is completely extended. 
C. TDMS vs conventional method 
Finally, the obtained results with both 
methodologies are compared in Figure 6. 
The plot obtained considering the worst 
contribution of the two time-domain 
measured modes is compared with the 
EMI receiver measurement following the 
standards. The trace in red provides the 
result achieved with the TDMS method 
and the trace in blue is directly the 
capture of the EMI receiver. 
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Figure 6.  TDMS peak measurment (red) compared 
with measurement obtained from EMI receiver 
(blue) 
The first conclusion that could be 
reached analyzing Figure 6 is that the 
trace coming from the time-domain 
measurement system completes the 
partial results captured with the EMI 
receiver in a certain way. As it has been 
mentioned before, the frequency sweep 
of the standard method produces 
discontinuities at the frequency spectrum 
representation due to the incapacity to 
measure the different modes separately 
using an efficient technique. In Figure 6, 
one of the main advantages of applying 
the developed method is observed; as 
the full-spectrum is obtained only with 
two time-domain captures that 
represents 32 ms in from of the 20 
minutes measurement time of the EMI 
receiver. 
CONCLUSION 
In this paper, it has been 
demonstrated that the time-domain 
measurement method developed permits 
to obtain the information of the full 
frequency spectrum instantly. Firstly, the 
TDMS has been validated in the 
frequency range from 150 kHz to 30 MHz 
using a multisine signal as a noise 
source. The results reached with the 
TDMS method, using a general use 
oscilloscope and a MATLAB post 
processing stage, are compared with 
ones coming from EMI receiver 
acquisitions according to the EMC 
standards; achieving an excellent 




    
Once the method has been validated 
it is applied to the measurement of a EUT 
which it has a cyclic behavior with 
different functional modes. In this case, 
the advantages of the methodology offer 
the possibility to obtain satisfactory 
results employing short time-domain 
captures; which permit to evaluate 
properly the several modes of the EUT. 
Consequently, TDMS is appropriate to 
measure and investigate EUTs with 
different modes and identify the worst 
cases. Finally, it is essential to highlight 
that compared with standard frequency 
sweep EMI measurements; the 
measurement time is severe reduced 
obtaining an excellent accuracy. 
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